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Nomenclature 
< Chapter 2 > 
f Frequency Hz 
I Current vector 
id d-axis curent A 
iq q-axis current A 
iod d-axis current of equivalent iron loss resistance A 
ioq q-axis current of equivalent iron loss resistance A 
Ra Phase resistance 
Rc Equivalent iron loss resistance  
vd d-axis voltage V 
vq q-axis voltage V 
 Magnetic flux vector 
 
< Chapter 3 > 
Bm Flux density of magnet T 
Bc Flux density of core T 
F Amplitude of magnetomotive force of stator AT 
h Magnet thickness m 
Hg Magnetic field of air-gap A/m 
Hm Magnetic field of magnet A/m 
Hc Magnetic field of core A/m 
Hd Magnetic field of operating point A/m 
Hn Magnetic field of knick point A/m 
Hcj Coercive force A/m 
Hn_D Required magnetic field for demagnetization A/m 
Hn_J Required magnetic field for magnetization A/m 
Irms Phase current A 
i
r
dqs Measured current converted into dq frame (complex vector) A 
iq_target Required current for obtain torque command A 
iq_decouple Decoupling current for compensating toruqe ripple A 
J Internal magnetization of magnet T 
Jd Magnetization of operating point T 
kw Winding factor 
Kp Propotional gain for hysteresis magnetization control 
Ki Integral gain for hysteresisy magnetization control S
1 
Ld d-axis inductance H 
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Lq q-axis inductance H 
l Magnetic circuit length m 
m Number of phases 
Nm Number of coil turns turn 
P Number of pole pairs  
p Differencial symbol 
SL Number of slots 
Tr Torque Nm 
Tr* Command torque Nm 
V Voltage limit on dq frame V 
Vdc DC link voltage V 
V
r
dqs Voltage command on dq frame (complex vetor) V 
Wc Copper loss W 
Wi Iron loss W 
 Current phase degree 
 Air-gap length m 
 Ratio of teeth width and tip width 
d d-axis flux Wb 
q q-axis flux Wb 
^d Estimated d-axis flux Wb 
^q Estimated q-axis flux Wb 
r Recoil permeability /m
0 Air permeability /m 
 Electrical angle on magnet degree 
 Angular velocity rad/s 
a Magnet flux Wb 
a0 Magnet flux, where magnetization state is 100 [%] Wb 
 
< Chapter 4 > 
d d-axis flux linkage Wb 
ℱs Magnetomotive force of statr AT 
ℱm Magnetomotive force of magnet AT 
a Magnetic flux in stator back yoke Wb 
b Magnetic flux in lekage flux bypass Wb 
1 Magnetic flux of stator Wb 
2 Magnetic flux of rotor Wb 
ℛb Reluctance of leakage flux bypass AT/Wb 
ℛg Reluctance of air-gap AT/Wb 
ℛs Reluctance of stator back yoke AT/Wb 
ℛr Reluctance of rotor back yoke AT/Wb 
a_0 Magnet flux at no-load Wb 
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第1章 
1. 1  背景  
近年，世界各地における干ばつや洪水，海面上昇などの異常気象が多発しており，これらの現象は温
室効果ガス排出量の増加にともなう地球温暖化が主要因であると考えられている．Figure 1-1 は 1971
年から 2000 年までの地表面の平均気温を基準とした時の，各年における平均気温との偏差(1)を示して
おり，1890 年以降の地球温暖化傾向は明らかである．これらの状況を鑑みて，先進国を中心として CO2
などの温室効果ガス排出量を抑制するための取組みが進められている一方で，新興国における急激な人
口の増加や経済発展にともない，これまで以上に排出量抑制のための技術開発や対策が求められるよう
になってきている．日本の CO2総排出量のうち約 2 割を占める運輸部門の中で，大部分を占める自動車
の CO2排出量(2)についても早急な対策が求められており，加えて原油価格高騰(Figure 1-2)(3)にともなう
ランニングコスト増大への対策の必要性も相俟って，自動車各社による低燃費化のための技術開発・市
場投入が加速してきている．低燃費化技術の中でも，従来のガソリンエンジンと電気モータを組合せた
ハイブリッド自動車(HEV)，搭載したバッテリーと電動モータのみで駆動する電気自動車(BEV)や水素
タンクを搭載した燃料電池自動車(FCEV)など，様々な形で電気エネルギーを活用する技術が普及しつ
つある(4)．  
 
 
 
Figure 1-1. Average temperature deviation trend 
since 1890. 
Figure 1-2. Crude oil price trend 
 
気候変動に関する政府間パネル (IPCC)の評価報告書を基に日産自動車㈱から公表されている
Sustainability report 2014(5)によると，2050 年時点での平均気温上昇を対 2000 年比で+2℃以下に抑制
するためには，新車の CO2排出量を同じく 2000 年比で約 90%低減する必要があり，同目標値を達成す
るためには化石燃料由来の内燃機関車(ICE 車)や HEV のみならず，再生可能エネルギー由来の発電方
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式によって得られた電気エネルギーにより駆動される BEV や FCEV の普及が必要であるとしている． 
BEVやFCEVなど電動駆動車は走行中にCO2を全く排出せず，また動力源である主駆動用モータは，
内燃機関であるガソリンエンジンに比べてエネルギー変換効率が 90[%]超と高いため，地球温暖化抑制
やエネルギーコスト低減の観点からも非常に優れている．一方で，電動車では搭載するバッテリーのエ
ネルギー密度がガソリンなどの液体燃料に比べて小さく，またコスト面からもバッテリー搭載量の制約
を受けるため，一充電あたりの航続可能距離が短く，電動車普及拡大のためにはさらなる航続距離の拡
大が求められている． 
 
 
Figure 1-3. The needs of variable technology for range extension. 
 
電動車における航続距離は，Figure 1-3 に示すようにバッテリーに関連する搭載エネルギー総量と，
走行中のエネルギー消費率であるモード電費によって決まり，モード電費の向上には電動駆動要素部品
であるモータの効率向上が必要である．  
モータの効率向上技術に着目すると，1980 年代に高エネルギー積を持つ Nd-Fe-B 磁石が発明されて
以降，小型・高効率化の観点から永久磁石同期モータ(PMSM)が盛んに開発され，市場投入されてきた．
永久磁石同期モータは，それまで主流であった誘導電動機と比較すると，回転子側の界磁損失が発生し
ないので本質的に効率が高いことに加え，磁気回路設計技術の進歩や低損失化に貢献する電磁鋼板やマ
グネットワイヤなどの材料・工法革新も相俟って，最高効率が 97[%]を超える領域まで高効率化が進ん
でいる(6)． 
一方で，実際の電動車駆動用モータにおける動作点効率で考えると，さらなる効率改善の余地が残さ
れている． HEV や EV におけるモータの使われ方を見ると，Figure 1-4 に示す様に，段差乗り越えや
急坂登坂時のような低速大トルクや，高速走行時などの高速回転・高出力など幅広い動作領域が要求さ
れるが，実用では街乗りに代表される低～中負荷域(常用域)の使用頻度が高い．一般に，永久磁石同期
モータの最高効率域は鉄損と銅損が同等になる領域，すなわち常用域よりも高負荷側に位置するため，
電動車駆動用モータでは，最高効率の向上に加えて動作点の平均効率を改善することで，さらなる高効
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率化が期待できる．動作点平均効率を改善するためには，Figure 1-4 の右側に示す様に，動作点に応じ
てモータ特性そのものを変化させればよく，例えば低速大トルク仕様で高効率域が比較的高負荷側に位
置するモータ 1 と，高速仕様で高効率域が低負荷高速側に位置するモータ 2 を組み合わせて，動作点に
応じて切り替えることができれば，結果的に動作点平均効率が向上することが分かる．これは機械式変
速機とモータを組み合わせることで従来技術により実現可能であるが，変速機追加によるコストや重量
増，搭載スペースの制約，また変速機の機械的損失などを考慮する必要があるため，モータ単体で特性
を可変できることが望ましい．  
 
 
Figure 1-4. Discrepancy of high efficiency area and common operating points 
 
Table 1-1. Classification of variable characteristic motors 
 
 
これらの状況を鑑みて，これまで，運転中の動作点に応じてモータ定数を可変する方法が種々研究・
提案されている(27-72)．これらの可変特性型モータは，モータ定数を可変する手段と可変する部位で，Table 
1-1 のように分類することができる．Table 1-1 の左側は，ステータ側の可変方式を記載しており，機械
的にエアギャップ長を制御する方式や，ステータコイルとインバータとの間に機械的なスイッチや半導
体スイッチを配置して，回転数や負荷などの運転条件に応じてモータ定数を可変する方式が分類される
(27-32)．エギャップ長可変方式では，アクティブにモータ特性を可変できる反面，ギャップ長を可変する
ためのアクチュエータが必要となり，大型化・高コスト化の原因となること，また実用上，アキシャル
ギャップ型モータの形式に限定されることなど制約条件も多い．巻線切替方式では，機械的，電気的に
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よらず，何かしらの切替スイッチ部が別途必要であることに加え，巻線接続やスイッチトポロジーの制
約から，直並列切替など２段階程度の有段可変特性となるため可変自由度に制約がある． 
一方，Table 1-1 の右側にはロータ側の可変手段が分類される．回転体であるロータに巻線と給電用
スリップリングを有する巻線界磁型では，起磁力を自由に制御できる利点がある反面，起磁力を直流電
流にて発生させるため，永久磁石同期モータと比較すると界磁損失が発生する分，効率的に不利であり，
かつ摺動部品であるスリップリングが必要となる為，小型化や耐久性の面で考慮が必要である．ロータ
に界磁巻線をもつタイプでは，ロータに作用する空間高調波磁束を利用して得た誘導電流をダイオード
で整流し，スリップリングレスで起磁力を得る方式(33)や，非接触給電によりロータ側に給電する方式(34)
なども提案されているが，ロータや給電部の構造が複雑になる為，さらなる技術開発が待たれる． 
一方，電動車両への適用を考えた場合，右側下段に分類される磁力可変モータ(47-68)や漏れ磁束可変モー
タ(35-38)は，アクチュエータや切り替えスイッチなどの追加要素が不要であり，搭載性やコスト低減の観
点から Table 1-1 に分類した各種の可変特性モータの中で電動車駆動用モータとして適している． 磁力
可変モータの基本的なコンセプト自体は，2001 年に V. Ostovic によって発表(47)されて以降，いくつか
の研究がなされているが，負荷時の磁力保持性や着磁時の電圧制限に対する考慮，また過渡的な磁力制
御手法など，車両駆動用として可変特性モータを実用化するための具体的な検討は未だ充分になされて
いるとは言えない． 
今後も，CO2排出量のさらなる低減や燃料価格高騰を背景として，モータやインバータなど電動駆動
コンポーネントのさらなる効率改善が必要であり，従来型の永久磁石同期モータに対して追加要素が不
要で，かつ動作点平均効率の改善に大きく寄与することが期待される磁力可変モータ，および漏れ磁束
可変モータについて，設計理論・評価手法を構築することは有益である． 
1. 2  目的 
本論文では，電動車駆動用モータの動作点平均効率向上の観点から，追加要素が不要で，磁石磁束の
ステータ巻線鎖交数を制御できる，1)磁力可変型モータと，2)漏れ磁束可変型モータに着目し，それぞ
れの基本原理と設計手法を体系的に構築した上で，これら特性可変モータが電動車の平均効率改善に有
益であることを明らかにする． 
1. 3  概要 
本論文は可変特性を利用した自動車駆動用途モータの高効率化に関する研究について全 5章で構成さ
れる．各章の内容は以下の通りである． 
第 1 章「緒論」では，研究背景として自動車駆動用途モータに求められる特性と現状を鑑みて，可変
特性モータの必要性，研究目的と本論文の概要について述べる． 
第 2 章「永久磁石同期モータにおける効率改善の取組み」では，まず効率向上の観点から様々な形式
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の電動モータの得失比較を行い，特に永久磁石同期モータにおいて，これまで種々研究されてきた効率
改善に関する取組みについて，工法・材料による事例や，磁気回路設計に関する事例について述べる．
また，自動車駆動用モータに求められる可変速範囲と常用域との関係について整理し，坂道発進時や段
差乗り越え時に必要な低速大トルク動作点と高速巡航などの高出力動作点を両立させる必要がある主駆
動用モータでは，高効率域と常用動作点が必ずしも一致しないため，可変特性化による動作点平均効率
の改善が求められていることを説明する．加えて，これまで種々検討されてきたモータパラメータ可変
型モータについて，可変部位(ロータ，ステータ)や可変手段(電気的，磁気的，機械的)毎にその得失につ
いて明らかにし，可変特性や追加要素の有無や小型軽量化の観点から，磁石磁束のステータ鎖交数を可
変する方式が自動車駆動用途モータとして適していることを述べる． 
第 3 章「磁力制御型可変特性モータ」では，磁石磁束鎖交数可変方式の一つである強め界磁型可変磁
力モータの基本原理を提案する．基本原理として，これまで先行研究されてきた可変磁力型モータに対
して，順突極磁気回路と低保磁力磁石のみを組合せたことで，本来は相反する低保磁力磁石の磁力制御
性と負荷時の磁力安定性を両立できることを，突極性と電流位相-トルク特性の関係から明らかにする． 
次に可変磁力モータを設計する際に最も重要となる，磁石動作点の解析・設計手法について述べる． 
磁石上の任意の位置におけるパーミアンス係数を，電流振幅と位相，磁気回路定数の関数として表現
することで，着減磁性と負荷時の安定性を両立する，磁石配置，保磁力と磁石厚みを同時に評価可能な
理論解析手法を提案し，FEA との比較により手法の妥当性を示す．次に同手法を用いた原理検証機の設
計と FEA による特性評価結果について述べる．FEA では dq 軸上における着減磁特性を明らかにし，
可変磁力モータでは従来の電流ベクトル制御に加えて，着磁量保持限界線を考慮する必要があることを
説明する．試作した原理検証機によるシミュレーションと実験を行い，磁力の制御性と負荷時の安定性
を両立できていることを明らかにする．またトルク指令値が時間的に変化する過渡状態においても，着
磁制御パルス電流と磁力変化にともなうトルク変化を補償する q 軸電流を適切に印加することで，過渡
トルク応答性を確保できることを示す．最後に可変磁力モータにおける今後の展望について論じる． 
 第 4 章「漏れ磁束制御型可変特性モータ」では，磁石磁力は一定ながらロータ磁気回路の工夫によ
り，電流負荷に応じて磁石磁束のステータ鎖交数が変化するタイプの可変特性モータを提案する．第 3
章の可変磁力モータや先行研究例が，動作点に応じてアクチュエータや半導体スイッチを制御するアク
ティブ制御型の可変モータであるのに対して，本章のモータは電流負荷に依存して磁石磁束鎖交数が変
化するパッシブ型である．アクティブ型に対して制御自由度および可変化による平均効率改善効果は比
較的小さいが，追加要素が不要であり，制御自体も従来の永久磁石同期モータと同等の手法が適用でき
るメリットがある．まずロータコア内の磁束短絡路を含めた磁気等価回路を用いて，電流負荷に応じて
短絡磁束が変化する基本原理を説明し，所望の可変特性を得るための磁石起磁力とステータ起磁力，各
部磁気抵抗の関係式を導出する．次に電流負荷によってモータパラメータが変化する同モータにおいて，
定出力特性を得るためのアンペアターンの設計指針について述べる．これら指針に基づいて原理検証機
設計と特性評価について述べる．可変漏れ磁束特性により，高効率範囲が低～中負荷，高速域に拡大し
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たことによる効果を，モード走行時の消費エネルギーとして評価を行い，ロータ磁気回路の変更のみで
も電費改善に効果が得られることを，シミュレーションを用いて明らかにする． 
第 5 章「まとめ」では，本論文で提案した 2 つの可変特性モータについて，基本原理提案から特性評
価を通して得られた知見を整理して，それぞれの得失を整理・分類した上で，提案した 2 つのモータが
それぞれ可変速用途における電費向上に寄与することを示し，今後の展望を述べる． 
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第2章 永久磁石同期モータにおける効率向上の取組み 
2. 1  緒言 
本章では，永久磁石同期モータの中で車両駆動用モータとして広く普及している永久磁石同期モータ
の効率向上の取り組みについて述べる．電動駆動車の動作点平均効率を向上する観点からも，モータ自
体の効率改善は当然のことながら重要である．まず初めに永久磁石同期モータと，永久磁石を用いない
誘導機やスイッチドリラクタンスモータについて，そのトルク発生原理から効率特性における得失につ
いて説明する． 
次に永久磁石同期モータに焦点を当てて，これまで種々行われてきた効率改善の取り組みについて，
材料・工法によるもの，設計理論によるものを説明する．最後に，自動車駆動用モータのように広い範
囲での可変速運転が要求される用途では，従来の効率改善手法に加え，動作点に応じてモータ特性を可
変することが動作点平均効率を改善する上で有益であることを示す． 
2. 2  モータ形式による効率特性の違い 
モータ形式については様々な分類方法が考えられるが，本論文では電動車駆動用モータとして想定さ
れるモータ形式を選定し，励磁方式とトルク発生原理にて分類した結果を Table 2-1 に示す．1 次側と 2
次側の滑りによってトルクを発生する誘導モータを除いては，全て同期モータである．同期モータの中
で，永久磁石同期モータのみが回転子側に励磁手段としての永久磁石を持つが，その他のモータでは巻
線界磁モータのようにロータ側に界磁電流を流して励磁するもの，またシンクロナスモータやスイッチ
ドリラクタンスモータのようにインダクタンスの位置変化によるリラクタンストルクを利用するものに
分類できる．トルク密度で比較すると，永久磁石以外で励磁する場合には界磁巻線やかご型導体を配置
する必要があり，巻線界磁型の場合にはさらに給電用のスリップリングが必要になる為，一般的に永久
磁石よりも体積が大きくなる．またこれらの方式はロータ起磁力を得るために常に励磁電流が必要であ
るため，回転子側にも常に銅損が生じる．一方で，永久磁石同期モータではロータ起磁力を永久磁石に
より得るので他の方式と比較して励磁損失がなく，高エネルギー積を持つ永久磁石材料の使用と相俟っ
て小型・高効率化を実現している．ただし，永久磁石同期モータにおいては要求最大トルクを満足する
ように磁石量を設計するため，鉄損の影響が支配的となる高速回転域や，それほど大きな磁石磁束を必
要としない低負荷域では界磁を調節できる方式に比べて効率が低下する．このため広い可変速範囲で使
用される車両駆動用永久磁石同期モータでは，磁石量を減らしてリラクタンストルク比率を高めること
で，低負荷・高速域の効率向上を狙ったモータも提案されている(13)．しかしこの方式では低速大トルク
域においてマグネットトルクの不足分を補うために，電流を多く流す必要があり銅損が増大する．した
がって，可変速運転が要求される永久磁石同期モータでは，ロータ起磁力の可変特性化が求められる． 
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Table 2-1. Clasification of various types of motors 
 
2. 3  設計，材料，工法による効率向上 
ここでは，これまで種々改良がなされてきた永久磁石同期モータにおける効率改善の取り組みについ
て，磁石，電磁鋼板，導体，工法，設計ごとに例を挙げて説明する． 
2. 3. 1 磁石材料・構造 
永久磁石同期モータでは，磁石体積とエネルギー積に比例して最大トルクが決まるため，小型軽量化
が求められる電動車駆動用モータでは，特に残留磁束密度と保磁力が高い Nd-Fe-B 磁石が多く用いら
れている．この Nd-Fe-B 磁石は導体である鉄を主成分とするので，体積抵抗率が 1.3×10-4 [cm]程度
(14)と比較的小さい．このため永久磁石に交番磁界が作用すると，磁石内部に発生する誘導起電力により
渦電流が発生して損失増大の一因となる．同期モータでは，ステータが作る回転磁界とロータ磁界が同
期しているので，基本的に永久磁石にはステータ回転磁界の基本波成分による交番磁界は作用しないが，
PMW変調制御方式に起因する時間高調波成分や，ステータスロットに起因する空間高調波成分により，
磁石内渦電流が発生する．磁石材料の観点から渦電流損失を低減する方策として，例えば磁石をいくつ
かのセグメントに分割して，セグメント磁石間を電気的に絶縁する方式が提案されている(15)．また粉末
状の磁石を絶縁材料である有機物でバインドしたボンド磁石では，材料自体の見かけの電気抵抗が増大
するため，渦電流損失を大きく低減でき，かつ射出成型も可能となるため低コスト化が可能となり，小
型機などに多く用いられる．一方で，磁石体積に占める磁石素材自体の含有量が低いため，残留磁束密
度が焼結磁石に比べて低いという欠点がある． 
2. 3. 2 電磁鋼板・磁石 
自動車駆動用モータに用いられるステータコアおよびロータコアには，一般的に板厚 0.3～0.5[mm]
程度のケイ素鋼板を積層した積層コアが用いられる．ケイ素鋼板は Si を 3[%]程度含有させ，結晶方位
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や磁区幅を調整することで，高い飽和磁束密度と低損失を両立している(16)．最近ではSiの含有量をCVD
法により 6.5[%]まで高めた電磁鋼板や，表面の Si 濃度のみを高めることで，打ち抜き加工性と低鉄損
性を両立させた傾斜高 Si 材なども開発されている(17)．また渦電流損失低減を目的とした電磁鋼板の薄
板化も進んでおり，自動車用途でも板厚0.2[mm]の電磁鋼板も採用されている．さらに高飽和磁束密度，
低鉄損を目的としてアモルファス薄帯を巻いてステータコアを構成したアキシャルギャップ型モータな
ども提案されており(18)，磁性体材料および構造による効率改善が進んでいる． 
2. 3. 3 導体 
自動車主駆動用モータにおいては，丸線の束をステータスロットに挿入して構成した丸線分布巻ステー
タが多く用いられてきた．ステータスロットに挿入される導体は，発熱量低減と伐熱性能向上の観点か
ら，できる限り占積率(ステータスロット面積に対する導体断面積の比)を向上させる方が望ましい．最
近では，占積率のさらなる改善を目的とした角線集中巻や，角線をステータスロットに挿入して溶接す
ることで巻線を形成するセグメントコンダクタ型も市場に投入されてきている．また，搭載スペースに
制約が高く，特に小型化・軽量化が求められるハイブリッド車用モータでは，あらかじめ複数スロット
に跨るように階段状に成型した角線に対して，外側から分割ステータコアを挿入することで波巻角線分
布巻を構成したタイプも市場投入され始めている(19)．また，より小型薄型化が求められる形式のハイブ
リッド自動車(HEV)用モータでは，従来の分布巻の他に，１つのステータティースに巻線を施した集中
巻方式が投入されており，こちらも丸線や平角線が用いられる．丸線分布巻の場合には一体型ステータ
コアに対して適用可能なノズル巻タイプに加え，平角線集中巻にも対応可能な分割コア方式も量販車に
搭載されている． 
2. 3. 4 電機設計 
投入電力に対する機械出力の差分が損失であり，この損失をいかに小さくするかが効率設計において
重要である．モータにおける損失には，導体に生じるジュール損失に起因する銅損，電磁鋼板内の渦電
流損失とヒステリシス損失に起因する鉄損，風損やベアリング摩擦などの機械損，その他ケーシング等
に生じる漂遊負荷損に分類される(21)．銅損については 2.3.3 節にて述べたとおり，できる限り導体断面
積を拡大すべく，平角線や分割コアを組み合わせて占積率を改善，また集中巻により導体長さを短くし
て損失の低減が図られている．鉄損についても 2.3.2 節で述べたように電磁鋼板の薄板化による渦電流
損失低減や，素材そのものの低損失化に加え，磁気回路の最適化によりトルク発生に直接寄与しない磁
束の高調波成分を抑制するなど，様々な工夫がなされている． 
2. 4  永久磁石同期モータにおける効率向上と，可変特性化の必要性 
永久磁石同期モータは，2.2 節で述べたとおりロータ起磁力の界磁損失が必要ないため，誘導機や界
磁巻線型のモータに比べて本質的に高効率であることに加え，2.3 節で挙げた種々の効率改善の研究開
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発がなされてきた．その結果，弱め界磁などの制御技術や，高保磁力磁石の開発も相俟って，小型であ
りながら高効率で，かつ広い可変速範囲を実現している．ただし，様々な動作点で運転される電動車駆
動用モータにおいては，最高効率の向上に加えて，動作点平均効率の向上についても同時に考慮する必
要がある．ここでは，電動車駆動用モータにおける高効率領域と常用する動作点との関係について説明
し，運転中に何らかのモータパラメータを可変することが，動作点平均効率の改善，すなわち電費向上
に寄与することを示す．また種々提案されている特性可変型永久磁石同期モータの中で，磁石磁束のス
テータ鎖交数を可変する方式が，サイズ，コスト，性能の観点から優れていることを示す． 
2. 4. 1 電動車駆動用モータにおける高効率領域と動作点の比較 
電動駆動用モータでは，急な登坂路や段差乗り越え時のような低速大トルク域から，比較的低トルク
かつ低速な街乗りから高速道路などの高回転，高出力条件まで様々な動作点での運転が求められる．永
久磁石同期モータの場合，最大トルクはモータ体格と磁石量，磁石のエネルギー積によってほぼ決まる
ため，要求最大トルクを満足するために必要な磁石磁束量が求まる．一方，磁石磁束量と誘起電圧は比
例関係にあるため，基底回転数を越える領域では誘起電圧がシステム電圧を越えないように磁石磁束の
ステータ鎖交数を抑制する必要があり，d 軸電流を用いた弱め界磁制御が一般に行われる(22)． 
このようにして，永久磁石同期モータでは低速大トルクから高速条件までの広い可変速範囲での運転
が可能となっているが，一方で動作点平均効率の観点では，街乗りや高速走行などの常用域と，最高効
率領域には乖離があることがわかる(Figure 2-1)． 
これは，最大トルクを得るために必要な磁石量に対して，低～中負荷では要求トルクに対して磁石磁
束量が多すぎるために効率が低下するためである．また高回転域においては，弱め界磁制御により電圧
上昇は抑制されるものの，d 軸電流は磁石トルク発生には寄与せず，リラクタンストルク分を考慮した
としても，電流あたりのトルクが低下するためである．逆突極性(d 軸インダクタンス＜q 軸インダクタ
ンス)を有する埋込磁石型モータの場合，弱め界磁制御により，ローレンツ力に起因するマグネットトル
クと，マクスウェル応力に起因するリラクタンストルクの両方が得られ，電流位相 45[degree](d 軸電流
と q 軸電流が同等条件)の電流位相条件において最大のリラクタンストルクが得られるため，基底回転数
以下の領域では電流あたりのトルクは増加するが，基底回転数以上の領域では誘起電圧を抑制するため
に，最適位相以上の電流位相にて駆動する必要が出てくるため，トルクに寄与しない d 軸電流比率が増
大して効率が低下する．一方，磁束分布の変化から考察すると，弱め界磁制御時には，磁石磁束をステー
タ起磁力による反磁界によって抑制することになるため，トルクに寄与する基本波成分の他に高調波成
分磁束が増大して鉄損が大きくなるため，効率が低下する(26)． 
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Figure 2-1. Schematic drawing of discrepancy between high efficiency area and operating point 
 
電動駆動車，特に搭載バッテリーでのみ駆動する EV においては，市場要求として一充電当たりの航
続距離拡大が求められており，最高効率の改善に加えて動作点平均効率の改善が求められている．これ
らの状況を鑑みて，これまで特性可変モータについていくつかの研究がなされてきた．次章では各種可
変特性方式について，その得失を考察する． 
2. 4. 2 様々なモータパラメータ可変方式 
永久磁石同期モータの各種特性は，一般に d 軸インダクタンス Ldと q 軸インダクタンス Lqと磁石磁
束aを用いて表現される． dq軸インダクタンスは電流 iに対する鎖交磁束の変化率 
d
 di  であるから，
ステータコイルの巻数，ステータコアおよびロータコア材料の透磁率特性と磁気抵抗(リラクタンス)，
磁石磁束に相関を持つ．磁石磁束aは，永久磁石の B-H 特性と磁石配置，リラクタンスおよびステー
タ巻数に相関を持つ．一般にコア材料のB-H特性を任意に制御することは難しいことから，運転中にモー
タ特性を変化させうる可変特性パラメータとしては，エアギャップ，巻数と磁石磁束が候補として考え
られる． 
エアギャップ可変タイプでは，アキシャルギャップ型でステータとロータの距離をリニアアクチュエー
タにて変化させる方式が用いられる(31-32)．低速大トルク条件では，エアギャップを小さく制御して磁石
磁束のステータ鎖交数を増大させ，高速域では逆にギャップを拡大して磁気抵抗(リラクタンス)を増加
させることで磁石磁束のステータ巻線鎖交数を低減する．これにより誘起電圧が抑制されるため，高回
転域における出力が向上する．同時にステータコアを鎖交する磁石磁束も減少するので鉄損も減少する． 
この方式では，エアギャップ増大により，磁石磁束のステータ巻線鎖交数だけでなく磁気抵抗の変化
によりインダクタンスも大きく変化する． 
    18 
次に巻数可変方式について説明する．この方式では通常のインバータを構成する半導体スイッチに加
えて，ステータ巻線の途中に別の切り替えスイッチが設けられており，モータの動作点に応じてスイッ
チを切り替えることで中性点の位置が変化するので，インバータ側から見た電気的な巻数が可変するこ
とできる(27-30)．巻数を可変することで磁石磁束の巻線鎖交磁束数も変化するので，高回転域で誘起電圧
を抑制することができ，定出力範囲の拡大が可能となる．反面，磁石磁束のステータコア鎖交数自体は
変化しないため，鉄損低減効果は弱め界磁制御量低減分は見込まれるものの，磁力可変方式と比べて定
性的に小さい． 
磁石磁束可変方式は，従来のステータ巻線に加えて，ロータ磁石起磁力とロータ用界磁コイルを併用
するハイブリッド界磁方式(43-44)と，磁石の着磁状態そのものをステータ電流により変化させることで可
変特性を得る，可変磁力モータ(Memory motor)に分類できる(47-68)．ハイブリッド界磁方式は，直流界
磁コイルが別途必要であり，磁石磁束経路も直流界磁コイル部を経由させるため，磁路が 3 次元的にな
る反面，ステータ界磁電流とは独立にロータ界磁量を制御できるので，動作点に応じて最適な可変特性
が得られる．一方，可変磁力モータは，従来に比べて保磁力の小さい磁石を用いてステータ起磁力によ
り磁石の起磁力そのものを変化させるため，動作点に応じてロータ界磁量を任意に制御可能であり，か
つ直流界磁巻線やアクチュエータ等の追加要素も不要である(47-68)．ただし，磁力可変型モータでは磁力
制御性と負荷時の磁力安定性という，相反する性能を両立させるための高度な磁気回路設計技術と磁力
制御技術が必要である．これらを鑑みて，磁石の着磁状態は変化させずに，磁気回路の工夫のみによっ
て，磁石磁束のステータ鎖交数を負荷電流によって受動的に制御可能な漏れ磁束制御型モータも提案さ
れている(35-38)．漏れ磁束制御型モータでは，磁力可変型のように磁石磁束のステータ鎖交量を 0 に制御
することはできないが，負荷電流のみによって約 30[%]程度の変化率が達成可能であり，かつ通常の電
流ベクトル制御が適用可能であるため，複雑な着磁量制御や低保磁力磁石材料の開発が不要であり，比
較的容易に可変特性効果が得られるという観点で有用である． 
本論文では，搭載性やコスト低減がより求められる車両駆動用モータの観点から，これら磁石磁束可
変型モータに着目し，磁力制御型モータと漏れ磁束制御型モータの 2 つの形式について，基本原理や特
性，自動車駆動用途としての効率改善効果について論じていく． 
2. 4. 3 磁石磁束可変方式による効率特性の改善 
まず始めに永久磁石同期モータの各動作点における効率特性について考察する．効率とはモータに投
入した電力に対する機械出力の比であるから，同一の出力を得る際に生じる損失が最少となるようにト
ルクを発生させることで効率が向上する．永久磁石同期モータのトルクは電流ベクトル I と磁束ベクト
ルの外積で表すことができるので，模式的に Figure 2-2 に示す電流ベクトル I と磁束ベクトルが作る
面積と考えることができる．一方，ある動作点における銅損と鉄損は，電流 I と磁束の関数として表
現できる．巻線の電気抵抗値を R とすれば，ステータコイルに生じる銅損は|I|2R となる．鉄損につい
ては様々な近似手法が提案されており，例えばスタインメッツの式にしたがって，ヒステリシス損失が
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周波数 f と磁束密度 B1.6に比例し，渦電流損失が周波数 f 2と磁束密度 B2に比例するとおけば，損失は
電流値|I|2や磁束|の 1.6~2 乗に相関を持つことになる．ここでは簡単化のため鉄損が電流 I と磁束
の平方に比例すると仮定すれば，I×あたりの損失を最小にする条件は電流ベクトル I と磁束ベクトル
が等しい時である． 
実際には，回転数や負荷に応じて銅損と鉄損の比率は常に変化し，特に回転数変化に伴って鉄損が大
きく変化するため，各動作点における最高効率条件は様々である．従来の永久磁石同期モータでは制御
可能なパラメータが電流ベクトルのみであるのに対して，磁束可変モータでは電流ベクトル I と磁束ベ
クトルの両方を負荷や回転数に応じて最適に制御できるため，低～中負荷域や高速回転域においても
効率向上が可能となることがわかる． 
 
 
Figure 2-2. Schematic drawing for understanding how to generate losses 
 
ここで，磁石磁束を変化させたときの鉄損低減の効果を，等価鉄損抵抗 Rcを考慮した dq 軸等価回路
を用いて概算する(22)．d 軸等価回路と q 軸等価回路を Figure 2-3 および Figure 2-4 にそれぞれ示す． 
一般的な等価回路の解析では磁石磁束a を一定値として扱うが，ここでは磁石磁束a 違いによる鉄
損の変化を求めるため，磁石磁束aをパラメータとして解析を進める．等価鉄損抵抗 Rcを考慮した回
路解析においては，dq 軸電流が等価鉄損抵抗側に分流した iodおよび ioqと等価鉄損抵抗 Rcにより生じ
るジュール損を等価鉄損として扱う．Figure 2-3 および Figure 2-4 から，それぞれの回路電流は以下の
ように表すことができる． 
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id  = iod + icd  ······························································································· (2-1) 
 
iq = ioq + icq  ··································································································· (2-2) 
 
icd =  
Ld iod 
 Rc
  ··························································································· (2-3) 
 
icq = 
(a + Ld iod )
 Rc
  ····················································································· (2-4) 
 
またトルク Trは iod および ioqを用いて以下のように表すことができる． 
 
Tr = P { a ioq + ( Ld – Lq ) iod ioq }  ··································································· (2-5) 
 
(2-5)式を満たす iod と ioq の組合せを，パラメータa ごとに数値計算により求める．これら iod と ioq
を用いると，d 軸電流 idと q 軸電流 iqはそれぞれ(2-6)式および，(2-7)式のように表すことができる． 
 
id = iod + icd 
= iod  
Lq
 Rc
 ioq 
= iod  
Lq
 Rc
 ( iq – icq ) 
= 



1 + 
Lq Ld
 Rc2
 iod  
Lq iq
Rc
 + 
Lq a
Rc2
  ······················································ (2-6) 
 
iq = ioq + icq 
= ioq + 
a +Ld iod)
Rc
  ················································································· (2-7) 
 
一方，電圧方程式は iodおよび ioqを用いて以下のように表現できる． 
 





vd
vq
 = Ra





iod
ioq
 + 



1 + Ra
Rc
 





vod
voq
 + p 





Ld 0
0 Lq
 





iod
ioq
  ······························ (2-8) 
 
ただし， 
 





vod
voq
 = 





0 Lq
Ld 0
 





iod
ioq
 + 





0
a
  ····················································· (2-9) 
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したがって，銅損 Wcおよび鉄損 Wiは以下のように表現できる． 
 
Wc = Ra ia2 
= Ra ( id 2 + iq 2)  ················································································· (2-10) 
 
Wi = 
V

 Rc
 = 
V

 Rc
 = 
 (Ld iod +a )2 + (Lq ioq)2
 Rc
  ············································ (2-11) 
 
    
Figure 2-3. d-axis equivalent circuit with equivalent iron loss resistance 
 
    
 
Figure 2-4. q-axis equivalent circuit with equivalent iron loss resistance 
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

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Table 2-2. Specification of calculation model 
 
 
つぎに，任意の負荷トルクにおける，磁石磁束aをパラメータとして変化させた時の効率を計算し，
磁石磁束可変が可変速運転モータにおける効率向上に有益であることを明らかにする． 
回転数を 1000 [min-1]，負荷トルクを 5，10，20，30，40，50，100 [Nm] の 7 水準とし，各負荷ト
ルク条件において磁石磁束aを 0～100[%]まで変化させた時の効率を，(2-10)式および(2-11)式に示す
鉄損と銅損の計算式を用いて求める．計算対象モデルの仕様を Table2-2 に，計算結果を Figure 2-5 に
示す．横軸は 100[%]磁力時の磁石磁束鎖交数a0に対する磁石磁束の比を示しており，横軸が 1 の時に
100[%]磁束を，横軸が 0.2 ならば 20[%]磁束状態を表している． 
Figure 2-5 の結果から，負荷トルク 5 [Nm]程度の低負荷領域では，磁石磁束が約 20[%]程度で最高効
率 93[%]を得ているのに対して，従来モータ相当の 100[%]磁束状態においては効率が約 81[%]となって
いることがわかる．つまり磁石磁束を可変することができれば，この領域においては約 12[pt.]の効率向
上が可能であることを示している．また負荷トルクが 20 [Nm]では，約 50[%]の磁石磁束の時に最高効
率 94.8[%]を得ているのに対して，100[%]磁束状態における効率は約 93[%]となっており，この領域で
は磁束可変による効率改善効果は約 1.3[pt.]程度が見込まれる．また 100 [Nm]の条件では，ほぼ 100[%]
磁束の状態で最高効率を得ており，この条件では磁束可変による効率向上効果は見込まれないことが分
かる．なおこの概算は例として 1000 [min-1]の回転数条件にて行った結果であるが，効率に対して鉄損
が支配的となる高回転領域では，磁束可変による効率改善効果がさらに拡大する． 
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Figure 2-5. Efficiency calculation under various level of magnetization state 
2. 5  結言 
本章では，まず始めに永久磁石同期モータ，誘導機やスイッチドリラクタンスモータなど，モータ形
式違いによる効率特性を分類・整理した上で，電動駆動用モータとして永久磁石同期モータが適してい
ることを示し，材料特性や磁気回路設計，工法や構造の工夫による効率改善方策について解説した． 
一方で，永久磁石同期モータを広い可変速範囲での駆動が要求される電動駆動モータに適用する場合，
一定の磁石磁束が低負荷領域や高速域では損失発生の原因になることを述べ，運転中に磁石磁束を適切
な量に制御することで，動作点平均効率を向上できることを，等価回路を用いた解析により示した． 
これらを鑑みて，次章以降では永久磁石磁束のステータ鎖交数を可変できる 2 つのモータ形式(Table 
2-3)を提案し，それぞれの基本原理，設計手法，特性について詳しく論じていく．第 3 章では永久磁石
そのものの着磁状態を制御することで，0～100[%]までの大きな可変レンジを実現可能な，磁力制御型
可変特性モータ(VFI-IPM)を，第 4 章では磁石の着磁状態は一定でありながら，ロータコア内に電流負
荷依存の漏れ磁束経路を設けることで受動的に特性を可変する，漏れ磁束制御型可変特性モータ
(VLF-IPM)について論じる． 
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Table 2-3. Comparison of VFI-IPM and VLF-IPM  
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第3章 磁力制御型可変特性モータ 
3. 1  緒言 
第 2 章で述べたように，自動車駆動用モータではその小型・高効率な特性から永久磁石同期モータが
広く用いられているが，常用域の平均動作点効率という観点では，磁石磁束可変方式によるさらなる平
均効率向上の余地がある．回転体であるロータに埋め込まれた磁石の磁束を可変する方策は，これまで
いくつか提案されており，可変のための追加コンポーネントを必要としない方式では，メモリーモータ
(47-68)と呼ばれる磁力制御型可変特性モータと，漏れ磁束を負荷電流によって制御する漏れ磁束制御型可
変特性モータ(35-38)が挙げられる．本章では，強め界磁磁気回路を用いた磁力制御型可変特性モータにつ
いて解説する．まず始めに磁力制御型可変特性モータの基本原理について解説し，モータの突極性と磁
石動作点との関係から，磁力制御型可変特性モータには強め界磁型の磁気回路が適していることを示す． 
次にこの強め界磁型可変磁力モータ(以下，VFI-IPM)に求められる低保磁力磁石の特性について述べ
た後，動作点解析手法，同手法を適用した原理検証機設計および特性評価結果を述べて，可変磁力モー
タを車両駆動用モータに適用した場合の有用性を示す． 
3. 2  基本原理 
磁力制御型可変特性モータの概念は，Figure 3-1 に示すように，高トルクが必要な領域では磁力が最
も大きくなる最大着磁状態で駆動し，低～中負荷や高速回転時には，着磁レベルを低下させて駆動する
ことにある．また可変磁力モータでは他の可変特性モータの違い，追加のアクチュエータや半導体スイッ
チは不要で，構成部品は一般的なモータと同じくステータとロータのみであり，磁力制御を可能にする
低保磁力磁石と磁気回路，磁力制御ロジックにより可変特性を実現できることが特徴である． 
次に Figure 3-2 を用いて実際の磁力制御時の磁石動作点について解説する．車両駆動用の永久磁石同
期モータでは，高温・高出力運転時にも減磁が発生しないように 1000[kA/m]を越える保磁力の磁石が
選定されるのが一般的であるのに対して，可変磁力モータでは動作中に磁力を制御する必要があるため，
数 100 [kA/m]程度の低保磁力磁石が用いられる．低保磁力磁石としては，可変磁力モータ用として適度
な保磁力を有し，マイナーループ特性にも優れたアルニコ磁石やサマリウムコバルト磁石が用いられる． 
一般的な磁石モータでは，減磁を生じさせない為に，磁石動作点が Figure 3-2 に示す高保磁力磁石の
第2象限のクニック点(永久減磁が発生する動作点)を越えない動作点(A)以下の領域で運転される．一方，
可変磁力モータは高トルク時には低保磁力磁石のクニック点を越えない動作点(B)以下の領域で運転する
が，必要な磁石磁束量が小さい低負荷や高速域では，動作点(B)を越えて弱め界磁制御を行い，磁石の着
磁状態を変化させて運転する．再び高い磁力が必要な動作点では，第 1 象限の動作点(C)で着磁を行っ
た後に第 2 象限に戻って運転する． 
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(a) Fully magnetized state (b) Low magnetized state 
Figure 3-1. Basic idea of variable magnetomotive force motor 
 
 
Figure 3-2. Schematic explanation of operating point trajectory on J-H curve 
3. 2. 1 磁力制御型可変特性モータの成立要件 
可変磁力モータの基本概念では，ロータに低保磁力磁石を用い，駆動要求に応じて電流により磁力制
御を行うことを説明した．しかしながら，一般的な永久磁石同期モータの磁気回路に対して単純に保磁
力の小さい磁石を適用しただけでは可変磁力モータとして機能しない．永久磁石同期モータでは，d 軸
に対して電気的に 90[degree]進角した q 軸に電流を流すことでトルクを発生するが，この時ロータ回転
方向に対して後端側の磁石には常に反磁界が作用するため，最大負荷時の反磁界でも減磁が発生しない
ように磁石保磁力を高める必要があり，ステータの電機子反作用のみで高保磁力磁石の着磁制御を行う
ことが難しくなるためである．したがって，可変磁力モータに求められる要件は，磁力の制御性と，負
荷時の磁力安定性という，相反する要件を両立することにある．次の 3.2.2 節では，磁力の制御性と安
定性を両立するという観点から，強め界磁型磁気回路が適していることを示す． 
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3. 2. 2 強め界磁型可変磁力モータ 
本節では，磁力の制御性と負荷時の磁力安定性という，相反する要件を両立させるという観点で突極
性の考え方について説明し，強め界磁型磁気回路(順突極性)と低保磁力磁石の組合せが可変磁力モータ
として適していることを示す． 
一般的に，IPM モータの中で d 軸インダクタンス Ldと q 軸インダクタンス Lqの大小関係が Ld < Lq
となるものを逆突極（FW-IPM；Flux Weakening IPM），Ld > Lqとなるものを順突極(FI-IPM；Flux 
Intensifying IPM)と呼ぶ(108-112)．Figure 3-3(a)は逆突極機の断面形状例を示しており，q 軸上には空隙
や永久磁石がないためリラクタンスが小さくなることが理解できる．他方，Figure 3-3(b)は順突極機の
断面形状(109)を示しており，q 軸上に大きなフラックスバリヤが配置され，かつ d 軸磁路上に磁束バイ
パス路が配置されることで d 軸リラクタンスが q 軸リラクタンスよりも小さくなることが分かる． 
 
  
(a) FW-IPM (Ld<Lq) (b) FI-IPM (Ld>Lq) 
Figure 3-3. Schematic drawing of FW-IPM and FI-IPM 
 
次に Figure 3-4 に，FI-IPM と FW-IPM の電流位相-トルク特性を比較する．Figure 3-4 において，
横軸の正の領域は弱め界磁，負の領域は強め界磁を表す．FW-IPM では，弱め界磁制御により正のリラ
クタンストルクが得られるため，正の電流位相領域において最大トルクをとる．一方，FI-IPM では強
め界磁制御により正のリラクタンストルクが得られるため，負の電流位相領域において最大トルクをと
ることが分かる．このことから，順突極の磁気回路は，最大トルク発生時に強め界磁制御により磁石に
対して着磁界を与えるため，低保磁力磁石であっても着磁状態を安定に保持し易い．逆に磁力を低下さ
せる時には，一旦弱め界磁制御を行うことで容易に磁力の抑制が可能である．結果，強め界磁磁気回路
と低保磁力磁石の組合せが，磁力の制御性と負荷時の磁力安定性という相反する性能を両立できる可変
磁力モータとして適していることがわかる． 
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Figure 3-4. Current phase-torque characteristic of FW-IPM and FI-IPM 
3. 2. 3 可変磁力モータにおける磁石動作点解析手法 
3.2 節で順突極磁気回路に低保磁力磁石を組み合わせた強め界磁型磁力可変モータ (Variable 
magnetomotive force IPM；以下，VFI-IPM モータ)が，磁力制御性と負荷時の磁力安定性を両立する
観点から適していることを示したが，実機においては低保磁力磁石の動作点があらゆる運転条件におい
て適切に制御できるように設計する必要がある．一般的な磁石モータの設計では，最大の減磁界が生じ
る磁石端部において，磁石動作点がクニック点を越えないように磁石保磁力と厚みを決定すれば良いが，
VFI-IPM モータでは保磁力が大き過ぎると着減磁制御ができず，逆に小さ過ぎれば強め界磁磁気回路
と組み合わせたとしても負荷時に磁力を保持できなくなるため，磁石の全ての位置における動作点設計
手法が必要である．そこで本節では，磁石上の任意の位置における磁石動作点を，磁石上の位置と電
流振幅 I，電流位相の関数として表現する理論解析手法について解説する． 
Figure 3-5 に磁石とステータ起磁力空間分布との関係を示す．理論解析を簡単化するため，ステータ
巻線が作る起磁力空間分布(Stator MMF)および，ロータ起磁力空間分布(Rotor MMF)は理想的な正弦
波状と仮定し，磁石はリング型 SPM の形状(ロータ表面が全て磁石)を仮定し，Figure 3-5 では 1 極分
の磁石が上向きを N 極としてを記載している．Figure 3-5(a)の減磁制御(弱め界磁制御)時の空間分布を
見ると，破線で示した電流進角が 0 の時の起磁力空間分布に対して，弱め界磁制御，すなわち進角制御
を行った場合には起磁力空間分布が回転方向前側に移動し，結果として磁石に作用する減磁界領域が拡
大していることが分かる．減磁界領域とは，ロータ起磁力分布に対してステータ起磁力分布の向きが逆
方向に作用する領域を指す．一方，Figure 3-5(b)の着磁制御(強め界磁制御)時の起磁力空間分布を見る
と，着磁界が回転方向後端側に移動することにより，ロータ起磁力とステータ起磁力の向きが同じ向き
となる着磁界領域が拡大していることが分かる． 
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(a) Flux weakening control condition (b) Flux intensifying condition 
Figure 3-5. Spacial distribution of stator MMF under loaded conditions 
 
Figure 3-5 から明らかなように，同じ電流負荷条件であっても磁石位置により磁石に作用する減磁界
が異なるため，可変磁力モータの設計においては，磁石各位置における動作点を考慮する必要がある．
そこで Figure 3-6 に示す様にステータ起磁力を，磁石位置，電流振幅 I と位相の関数 F として表現
し，ステータとロータのエアギャップを，磁石厚みを h として，磁石動作点の解析を進める． 
 
Figure 3-6. Operating point analysis model 
 
なお，Figure 3-7(a)に理論解析に用いる磁気等価回路の模式図を，Figure 3-7(b)には FEA による磁
束線分布の結果を示しており，概ね Figure 3-7(a)で仮定した磁路と同等であることがわかる． 
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(a) Magnetic equivalent circuit (b) Confirmation of magnetic flux distribution 
by FEA 
Figure 3-7. Verification of equivalent circuit model 
 
可変磁力モータでは，保磁力の小さい磁石を用いるため，通常のモータに比べて磁石に対するステー
タ起磁力分布が磁石の着磁状態に与える影響が大きく，空間高調波の大きな集中巻よりも分布巻で構成
することが望ましい．分布巻ステータが作る起磁力空間分布 F(I, , )は，電流振幅 I および位相，電
流相数 m，巻線係数 kw，巻数 Nm，極対数 P を用いて以下のように表現できる(59, 74)． 
 
F (I, , ) = 
m
2
 
2 2kw Nm I
P
 cos (P + )  ····················································· (3-1) 
 
電流相数 m を 3 として整理すると，起磁力空間分布は次式で表される． 
 
F (I, , ) = 
3 2kw Nm I
P
 cos (P + )  ························································· (3-2) 
 
一方，磁束線分布が Figure 3-7(a)であると仮定すれば，閉磁路内の起磁力和が 0 となることから，磁
界強度 H とエアギャップ長，磁石厚み h および等価磁路長 l を用いて(3-3)式が得られる．なお磁界強
度 H の添え字は，g；エアギャップ部，m；磁石部，c；コア部を示す． 
 
F (I, , ) = Hg  + Hm h + Hc l  ··································································· (3-3) 
 
磁石の磁束密度 Bmは，磁界強度 Hmと磁石の内部磁化 J を用いて以下のように表現できる． 
 
Bm = r Hm + J  ························································································ (3-4) 
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また，エアギャップ部の磁石強度Hgとコア部の磁界強度Hcはそれぞれ(3-5)式と(3-6)式で表現される． 
 
Hg = 
Bg
0
 = 
r Hm + J
0
   ················································································ (3-5) 
 
Hc = 
Bc
c
 = 
Bm
c
 = 
r Hm + J
c
  ········································································· (3-6) 
 
(3-4)～(3-6)式を(3-3)式に代入し，(3-2)式と比較すれば，磁石磁化 J と磁石磁界 Hm の関係式(3-7)が
得られる．この(3-7)式は，Figure 3-8 に示した磁石のパーミアンス線を表現している． 
 
J =  
r
0
   + h + 
c
 r 
 l 
 

 0 
 +  
l
 c 
 Hm + 
F (I, ,  )
 

 0 
 +  
l
 c 
  ··········································· (3-7) 
 
一方，磁石の JH 特性はリコイル透磁率rと空気の透磁率0，残留磁束密度 Brを用いて以下のよう
に表される． 
 
J = (r – 0) Hm + Br ················································································· (3-8) 
 
 
Figure 3-8. Magnet operating point behavior on J-H frame 
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(3-7)式と(3-8)式の交点が，磁石動作点（Hd ,Jd）であり，電流振幅と位相，磁石位置の関数として(3-9)
式で表現されていることが分かる．次の 3.3 節では，この(3-9)式を用いて可変磁力モータとして成立要
件を満足する低保磁力磁石諸元の設計を行う．言い換えれば，着減磁に必要な Hdを(3-9)式に代入した
とき，同式を満たすようにステータ起磁力 F と磁気回路定数の決定を行う． 
 
 Hd (I, ,  ) = – 
 



 
0
 + 
l
c
 Br – F (I, ,  )  
  
r
0
  + h + 
c
r
 l + 




0
 + 
l
c
  ( )r – 0  
  ································ (3-9) 
 
3. 2. 4 電流ベクトルと磁力制御 
前節では VFI-IPM が磁力制御性と負荷時の磁力安定性を両立するための特性要件を説明した．ここ
では，VFI-IPM で磁力制御を行う際の電流ベクトルの考え方について解説する． 
Figure 3-9(a)は，着磁レベルが変化した時の許容磁界強度を JH 特性上に模式的に示している．例
えば100[%]着磁状態で磁石動作点がちょうどクニック点上にあった場合を考えると，着磁レベルを100[%] 
⇒ 80[%] ⇒ 20[%]と減少させた時，それぞれの着磁レベルにおけるクニック点に対する磁界強度のマー
ジンが増大していることが分かる．これは可変磁力モータを低い着磁レベルで動作させる時には，着磁
レベルを保持するために必要な電流制限が変化することを示している．この条件を dq 平面上に表した
のが Figure 3-9(b)である．通常の永久磁石同期モータでは，最大反磁界においても減磁が発生しないよ
うに保磁力の高い磁石が用いられるため，電流ベクトルはインバータ容量から決定される電流制限円内
で選択されるが，可変磁力モータでは電流制限に加えて，着磁レベル毎に変化する着磁レベル保持限界
線を考慮して電流ベクトルが決定される． 
着磁レベル保持限界線は，ステータ起磁力空間分布から導出が可能である．任意の電流振幅，位相で
通電した際の磁石上位置における起磁力振幅 F (I, , )が(3-2)式で，低保磁力磁石の動作点が(3-9)式
で表現できるので，低保磁力磁石のクニック点と(3-9)式の磁石動作点を比較することで，磁力保持限界
となる起磁力振幅 F は(3-10)式のように求まる．(3-10)式を iqについて整理すると，dq 平面上における
着磁レベル保持限界線が得られ，Figure 3-9(b)に示すような直線で定義されることが分かる．ただし，
実機の設計においては，FEA や実験結果を基に着磁レベル毎の限界線を決定する． 
 
 
 
 
 
 
    33 
iq =  (tanP )id + 
2 2PF
3m kw Nm cosP
  ······························································ (3-10) 
 
ただし， 
 
F = 
3 2kw Nm I
P
 cos (P + ) 
= 
3 2kw Nm I
P
 (cosP cos – sinP sin) 
= 
3 2kw Nm
P
 (iq cosP – id sinP)  ····························································· (3-11) 
 
  
(a) Knick points of each magnetization 
state 
(b) Current limitation lineto keep magnetization state 
Figure 3-9. Schematic explanation for current limitation line to keep magnetization 
 
Figure 3-10 に，各着磁レベルにおいて電流制限円と着磁レベル保持限界線を考慮して計算した速度-
トルク特性を示す．100[%]着磁状態では最大トルクが得られるが，誘起電圧による電圧制限にかかる回
転数を越えると，着磁状態保持限界の範囲内でしか弱め界磁制御を行うことができず，4000[min-1]を越
えたあたりで出力限界に達する．着磁レベルを 100[%]から徐々に減少させていくと，磁石磁束のステー
タ鎖交数の減少により誘起電圧も低下し，基底回転数が増加する．また着磁レベルの減少に伴って着磁
状態保持限界領域も拡大するため，電流ベクトルの選択範囲も広がり，結果的に出力限界も大きくなる． 
このように，可変磁力モータではモータの動作点に応じて最適な磁力レベルを選択することで，出力
特性を変化させながら，低速大トルク～高速域までの可変速運転が可能となる． 
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Figure 3-10. Torque-speed envelops of each magnetization state 
 
 
Figure 3-11. Current limitation line on dq-frame  
3. 3  原理検証機の設計 
3.2 節で述べた基本原理に基づいて，強め界磁型可変磁力(VFI-IPM)モータの原理検証機の設計を行
う．磁力の制御性や安定性，トルク容量の観点から基本的な磁石配置トポロジーの選定を行った後，3.2
節で述べた磁石動作点の理論解析手法を用いて，エアギャップやティース幅が着減磁特性に及ぼす影響
を明らかにする．次に可変磁力モータの成立要件である磁力制御性と，負荷時の磁力安定性を両立する
ための磁石設計指針を，保磁力と磁石厚みの関係として導出する．得られた基本諸元を基に原理検証機
の設計を行う． 
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3. 3. 1 磁気回路トポロジー 
VFI-IPMモータでは，磁力制御性と負荷時の磁力安定性を両立するという観点から，順突極（Ld > Lq）
特性の磁気回路を用いる．永久磁石同期モータの場合，磁石の透磁率がほぼ空気の透磁率0と等価であ
るため，一般的に d 軸リラクタンスの方が，磁路中に磁石がない q 軸リラクタンスよりも大きくなる傾
向にある．このため，磁気回路が順突極性を持つためには，q 軸磁路中に磁石厚みよりも大きなフラッ
クスバリヤを設ける，あるいはd軸磁路中に磁石を経由しない磁路を磁束バイパスとして併設してLd >Lq
特性を構成する(108-112)．この順突極性を確保可能なフラックスバリヤと磁石配置の組み合わせを検討す
ると，磁石の着磁方向と，磁石数の組わせとして 4 種類に大別できる(Figure 3-12）． 
 
  
(a) Radial-Single (b) Radial-Distributed 
  
(c) Transverse-Single (d) Transverse-Distributed 
Figure 3-12. Clasification of normal saliency motor topoloies 
 
Figure 3-12(a)と Figure 3-12(b)は着磁が径方向(radial)であり，Figure 3-12(c)と Figure 3-12(d)は周
方向(transverse)に着磁される．また Figure 3-12(a)と Figure 3-12(c)は 1 極あたりの磁石が 1 枚で構成
されているのに対して Figure 3-12(b)と Figure 3-12(d)はフラックスバリヤによって複数設けられた磁
路に，分散して複数の磁石が配置される．Figure 3-12(a)～(d)の各トポロジーについて，ステータ諸元
および磁石体積を同等として，Table 3-1 の諸元のモデルを用いて磁石磁束のステータ鎖交数d，着磁
電流，減磁電流を比較した結果を Table 3-2 に示す． 
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Table 3-1．Motor specification 
 
 
Table 3-2. Controllability and stability of magnetization state for each topology 
 
 
まず磁石磁束のステータ鎖交数dの観点で比較すると，1枚磁石のFigure 3-12(a)およびFigure 3-12(c)
に対して分散配置の Figure 3-12(b)および Figure 3-12(d)では相対的に磁束量が低下していることが分
かる．これは磁石数の増加に伴って磁石磁束の短絡磁路数も増加するために，磁石量に対する有効鎖交
磁束数が低下したためで，トルク増大の観点からは好ましくない．また，それぞれの磁路を複数のフラッ
クスバリヤで構成する必要があるため，ロータコア形状が複雑となり，回転強度の面でも考慮が必要で
ある．また磁石の着磁方向で比較すると，Figure 3-12(a)の径方向着磁に対して，Figure 3-12(c)の周方
向着磁ではdが低下していることが分かる．周方向着磁の場合，必然的に磁石をロータシャフト側に配
置することになり，低保磁力磁石がスロット高調波の影響を受けにくくなるメリットはあるものの，磁
性体であるシャフトを漏れ磁束経路として磁石磁束が短絡するため，ステータ鎖交磁束が低下する． 
一方，着減磁に要する電流値で比較すると，磁石磁束鎖交数dの大きな Figure 3-12(a)がもっとも少
ない電流で磁力制御できており，鎖交磁束の少ない Figure 3-12(b)～(d)では必要な電流値が増大してい
ることが分かる．正負の d 軸電流を印加して着磁状態を制御する場合，低保磁力磁石に着減磁に必要な
磁界を印加する必要があるが，ロータコア内での漏れが大きい磁路ほどステータ側から見た d 軸リラク
タンスは小さく，結果的に d 軸インダクタンスが大きくなるために磁気飽和が生じやすく，着減磁に必
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要な電流が増大することになる．これらの結果を鑑みて，本研究では径方向着磁で 1 極あたり 1 枚磁石
のトポロジーをベースとして原理検証機の設計を行った． 
3. 3. 2 磁気飽和を考慮した基本諸元設計 
前節では VFI-IPM における基本的な磁石配置を検討して，径方向着磁で 1 枚磁石配置を選定した．
本節では，可変磁力モータの設計において最も重要となる低保磁力磁石の諸元設計を行う．VFI-IPMモー
タでは，着磁時に通常のモータよりも大きな磁界を発生させるため，d 軸磁路の磁気飽和をより考慮す
る必要がある．本研究では3.2.3節で解説した理論解析手法を用い，電磁鋼板の磁気飽和を考慮してFigure 
3-13 に示すフローチャートにしたがって低保磁力磁石の保磁力と厚みを求める． 
 
 
Figure 3-13. Flow chart for magnet specification design 
 
磁石諸元の検討においては，Figure 3-14 に示すリニアモデルを用い，ステータ起磁力は正弦波状で
あると仮定する．なお，原理検証機では 3.3.1 節で選定した埋め込み磁石型を選定するが，理論計算式
の上は表面磁石型として取り扱う．磁石動作点解析では，電気角 0～180[degree]の各位置において，磁
石厚みをパラメータとして，電流振幅と位相を変化させた時の各磁石位置における磁石動作点Hdを(3-9)
式を用いて算出し，着磁または減磁評価を行うクニック点の磁界強度と比較することで，成立範囲を求
める．Figure 3-14 は，Table 3-3 の諸元を用いて電流振幅 50[A]，電流位相45[degree](着磁条件)にお
ける磁石動作点の計算結果であり，電磁鋼板の磁気飽和を無視した場合(磁気特性を線形として仮定)と，
磁気飽和を考慮した場合(磁気特性を非線形として扱う)について，それぞれ FEA と(3-9)式による理論計
算を行った結果を示す．磁気特性を線形として扱う場合，電磁鋼板の透磁率cを一定値として(3-9)式に
代入して磁石動作点を計算する．FEA においても電磁鋼板の材料特性として線形の B-H 特性を入力し
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て解析を行う．一方，電磁鋼板の磁気飽和を考慮する場合には，Figure3-13 の計算フローにしたがって，
電磁鋼板の磁界強度 Hcを入力パラメータとして，材料特性の Look up table を用いて透磁率cと磁束
密度 Bc を算出し，得られたcとcを(3-9)式に代入して磁石の磁界強度 Hdを算出する．Hdから算出し
た Bmと Bcとを比較して，その差分が設定誤差以下(ここでは 0.01[T]以下)に収束するまで繰り返し計算
を行うことで動作点の計算を行う．この計算を磁石上の位置ごとに行うことで Figure3-14 に示すよう
な，磁石内の磁界強度分布が得られる． 
(3-9)式を用いた理論計算のプロットと FEA によるプロットを比較すると，簡易的な理論計算であり
ながら磁石各位置における磁石動作点を良好に計算できていることが分かる．また電磁鋼板の BH 特
性を線形(磁気飽和を無視)と仮定した場合の結果を見ると，電流進角45[degree]の強め界磁制御により，
最大磁界強度が磁石位置 45[degree]の付近で得られていることが確認できる．また電磁鋼板の非線形性
を考慮した計算においても，良好な計算精度が得られており，着磁磁界による磁気飽和の影響で，線形
時の磁界強度に対して大きく低下していることが確認できる． 
 
 
Figure 3-14. Analysis model and results 
 
Table 3-3. Specification of analysis model 
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3. 3. 3 磁力制御性向上のためのティース幅，エアギャップ長 
(3-9)式から明らかなように，可変磁力モータにおける磁力制御時の磁石動作点 Hdは，電磁鋼板の透
磁率の関数で表される．特に着磁時には，強い磁気飽和による透磁率の低下により，パーミアンス係数
の低下が想定されるため注意が必要である．ここでは，電磁鋼板の磁気飽和の影響を与えるステータティー
ス幅とティース先端幅の比に着目し，幅比が着磁特性に与える影響について考察する． 
Figure 3-15 に示すように，ステータティース幅を A，ティース先端幅を B とし，その比を = A / B
として定義する．Figure 3-13 の計算フローに従い，ティース幅比を 0.2～1.0 まで変化させ，それぞ
れのティース形状において着磁電流 33 [Arms]，電流位相90[degree]を印加したときの電磁鋼板の透磁
率を，(3-9)式を用いて数値計算により求めた結果を Figure 3-15 に示す．着磁電流印加時の電磁鋼板の
比透磁率は，ティース幅比 = 1 の時は 2700 を超えているが，の減少に伴って急激に低下し， = 0.4
では 40 程度までにまで低下することが分かる．比透磁率が低下すると，JH カーブ上におけるパーミ
アンス線の傾きも減少するため，磁石の動作点が変化する．Figure 3-16 はティース幅比と磁石動作点
との計算結果を示す．ティース幅比 = 1.0 の時は，着磁電流の印加により動作点が第 1 象限の着磁領
域に制御できているが，ティース幅比が減少すると，磁石動作点はパーミアンス線の傾斜角変化に伴っ
て第 2 象限側に移動しており，着磁に必要な磁界を磁石に印加できていないことを示す． 
 
 
Figure 3-15. Relationship between  and recoil permeability 
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Figure 3-16. Relationship between  and operating points  
under magnetization process 
 
次に，ティース幅比と同じく，磁石動作点に影響を与えるロータとステータ間のエアギャップ長につ
いて考察する．Figure 3-17 はエアギャップ長を 0.5，0.75，1.0[mm]と変化させた時の磁石動作点を，
(3-9)式に基づいて計算した結果を示している．結果，ティース幅比ほど感度は高くないものの，エアギャッ
プ長の拡大に伴って磁石動作点が第 2 象限側にシフトすることが確認できる．これらの検討結果から，
VFI-IPM では通常のモータ設計時以上にステータティースの磁気飽和の影響が大きく，着磁性能を満
足するためにはティース幅は広く，またエアギャップは可能な限り小さくすることが有効である． 
 
 
Figure 3-17. Relationship between air-gap length and operating points  
under magnetization process 
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3. 3. 4 低保磁力磁石の諸元設計（成立範囲） 
ここでは原理検証機を設計するに当たり，VFI-IPM モータとして機能するために必要十分な磁極幅，
磁石保磁力および厚みについて考察を進める．基本原理 3.2 節で解説したように，可変磁力モータでは，
磁石の起磁力空間分布に対するステータ起磁力の空間分布波形を，電流振幅と位相の制御により移動さ
せることで，磁石に対して着磁界や減磁界を与え，磁力制御を行う．したがって Figure 3-18 に示すよ
うに，電気角の 0[degree]と 180[degree]付近では，仮に90～90[degree]の電流位相シフトを行ったと
しても増減磁界を印加できない為，原理的に磁力制御ができない．また，磁力制御時にすべての電流を
d軸に印加するとトルク出力ができないため，磁力制御時の電流進角量は制限を受ける．加えて，VFI-IPM
モータでは順突極性を持つ磁気回路とするため，磁極間に比較的大きなフラックスバリヤや d 軸磁束バ
イパス路を設ける必要があり，レイアウト的にも磁石を 0～180[degree]まで配置することはできない． 
そこで本研究では，これまでに報告されている強め界磁モータ(108-112)の順突極磁気回路の磁極幅を参
考として，電気角で 55～125[degree]（極弧率；約 40[%]）の範囲に低保磁力磁石を配置することを前
提とし，電流位相シフト量は上限70[degree]と仮置きして，磁石の厚みおよび保磁力について設計を行っ
た． 
 
 
Figure 3-18. Appropriate magnet width for magnetization state control 
 
VFI-IPM モータが磁力制御型可変特性モータとして機能するために必要な要件を整理すると以下の
ようになる． 
＜磁力制御型可変特性モータの成立条件＞ 
I. 負荷時に磁力を保持できること(電機子反作用により減磁しないこと) 
II. 許容システム電流値で着磁磁界が得られること 
III. 許容システム電流値で減磁磁界が得られること 
また(3-9)式を用いて磁石動作点解析を行う場合，磁石上の全ての点の動作点を評価することも可能で
あるが，着磁時と減磁時で代表的な評価対象部位を選定することで計算量をさらに低減することができ
る．例えば着磁時を考えると，正の d 軸電流印加によりステータ起磁力空間分布が右方向(FI)に移動す
るが，磁石の中で評価点 B の着磁界が最も小さいことが分かる．すなわち評価点 B の磁界が着磁に必
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要な磁界強度に達すれば，反対側の評価点 A も必要磁界に達していることになる．逆に減磁制御を行う
場合には，評価点 A の動作点で評価すればよい． 
 
  
(a) Evaluation points for magnetization state 
control 
(b) Operating point under magnetization 
control 
Figure 3-19. Schematic drawing how to define evaluation points 
 
まず，条件 I「負荷時の磁力安定性」について考察する．条件 I では負荷時の磁力保持性に関する指
標であるから，最大反磁界が作用する評価対象部位 B の動作点で評価を行う．磁石厚さをパラメータと
して，磁極幅を電気角 55～125[degree]，相電流を 10[A]とした時の磁石動作点を計算した結果を Figure 
3-20 に示しており，磁石厚みを増加させると，自己反磁界の増加により磁石に作用する磁界強度の絶対
値が低下していくことが分かる． 
 
Figure 3-20. Calculation result of magnetic field on each magnet positions 
 (Phase current; 10[A]，current angle; 0[degree]) 
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Figure 3-21. Relationship between magnet’s thickness and required coercive force 
 
同様に，相電流値を 10～50 [A]まで変化させてそれぞれの電流値における評価対象部位 B の磁界強度
を計算し，磁石厚みと磁石動作点(＝必要保磁力)の関係に整理した結果を Figure 3-21 に示す．例えば
定格電流を 10[A]とすると，磁石厚みが 10[mm]程度であれば磁石保磁力は 100[kA/m]程度で磁力を保
持できるが，磁石厚みが 2[mm]程度であれば，保磁力が 300[kA/m]程度ないと，負荷時に磁力を保持で
きないことを示している． 
次に条件 II「システム電流で着磁磁界が得られること」について考察する．条件 I の検討と同様に磁
石厚みをパラメータとして，相電流を 10[A]，電流進角を70[degree](強め界磁)とした時の磁石動作点
を計算した結果を Figure 3-22 に，また電流値をパラメータとして 20～50[A]における磁石動作点を，
磁石厚み毎に整理した結果を Figure 3-23 に示す．Figure 3-22 から明らかなように，相電流 10[A]の条
件では，電気角 125[degree]付近の磁界強度が着磁に必要なレベルまで上昇せず，着磁ができないこと
が分かる．また Figure 3-23 から，磁石動作点が正となり，着磁が可能になるのは電流振幅 20[A]以上
の条件であることが分かり，電流値が 50[A]であれば，磁石厚みが 2[mm]の時で 300[kA/m]程度，10[mm]
であれば 127[kA/m]程度の保磁力以下で着磁可能であることが分かる(Figure 3-23)． 
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Figure 3-22. Calculation result of magnetic field on each magnet positions. 
(Phase current; 10[A]，current angle; 70[degree]) 
 
 
Figure 3-23. Relationship between magnet’s thickness and required coercive force 
 
次に条件 III「システム電流で減磁磁界が得られること」について考察する．条件 I および II の検討
と同様に磁石厚みをパラメータとして，相電流を 10[A]，電流進角 70[degree](弱め界磁)とした時の磁
石動作点を計算した結果を Figure 3-24 に，また電流値をパラメータとして 20～50 [A]における磁石動
作点を，磁石厚み毎に整理した結果を Figure 3-25 に示す．条件 I では，最大反磁界の作用する部位に
減磁が発生するかどうかの検定であったため，評価部位 B を対象としたが，条件 III では全ての磁石領
域において磁力を低減させるために必要な条件を求める必要があるので，弱め界磁時に最も反磁界の小
さい評価対象部位 A にて検定を行った． 
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Figure 3-24. Calculation result of magnetic field on each magnet positions 
(Phase current; 50[A]，current angle; 70[degree]) 
 
 
Figure 3-25. Relationship between magnet’s thickness and required coercive force 
 
可変磁力モータの成立条件 I～IIIの検討結果を1つのグラフ上に集約したものをFigure 3-26に示す．
なお，磁石保磁力の制限値の評価が目的なので，条件 I および III は符号を反転して表示している．ま
た条件 I については無負荷時，5[A]，10[A]の 3 水準で計算した結果を併記してある． 
保磁力上限の条件となる条件 III と II を比較すると，低保磁力磁石の JH 特性における第 1 象限と
第 2 象限の特性の違いから，条件 II(着磁性能)が上限条件となることが分かる．したがって，条件 I～III
を満足する磁石厚みと保磁力の組合せは，保磁力下限を規定する条件 I と保磁力上限を規定する条件 II
が囲む領域として得られる．VFI-IPM では，最大トルクは強め界磁制御領域で得られるため，必ずし
も電流進角 0 での最大負荷電流時に磁力を保持する必要はないが，着磁性能を確保できる範囲で，極力
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減磁耐力を向上しておくことは，高回転時の力率改善による出力向上に寄与するため重要である． 
本研究では，これらの検討結果を鑑み，かつ順突極磁気回路への磁石レイアウト性，低保磁力磁石材
料の特性，着磁時電流の低減の観点から，磁石厚み 3 [mm]，保磁力 150 [kA/m]を設計値として選定し
た． 
 
Figure 3-26. Selectable design space, which is relationship between magnet thickness and 
coercive force for satisfying required condition, I to III. 
3. 3. 5 原理検証機の基本諸元 
3.3.4 節で算出した低保磁力磁石(極弧率 40[%]，磁石厚み 3[mm]，保磁力 150[kA/m])を，順突極性磁
気回路に組み合わせて設計した原理検証機の断面形状を Figure 3-27 に，主要な諸元を Table 3-4 に示
す．順突極磁気回路は(108-112)で報告されている強め界磁モータをベースとして，磁石周りの漏れ磁束低
減やロータ表面のフラックスバリヤによる空間高調波低減，回転強度向上などを考慮して，d 軸フラッ
クスバイパス部形状を変更し，表面ブリッジ部を追加している． 
 
 
Figure 3-27. Cross sectional view of the proof-of-principle machine 
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(a) Picture during rotor assembly (b) Picture of during stator assembly 
Figure 3-28. Proof-of-principle machine assembly 
 
Table 3-4. Specification of proof-of-principle machine 
 
 
3. 4  原理検証機の特性評価（シミュレーション） 
本節では，FEA を用いて磁力制御型可変特性モータの特性評価を行う．まず始めに，設計した原理検
証機の FEA モデルを用いて，正負の d 軸電流を印加した時の着減磁性能の評価を行う．静的な着減磁
の原理確認結果に基づいて，今度は有負荷時における磁力の制御性を検証する．ここでは，一定トルク
指令値を与えた状態で，磁力指令値を変化させた時のトルク変動を補償する考え方について説明し，着
減磁制御のための d 軸電流とトルク補償のための q 軸電流を併せて制御することで，磁力変化中におい
てもトルクを一定に保持できることを示す．また，VFI-IPM モータを車両駆動に適用する場合の磁力
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制御頻度をヒステリシス制御の考え方(67)を導入して算定することで，着減磁エネルギーによるロスを考
慮しても，モード走行時の消費エネルギーを低減できることを示す．  
3. 4. 1 着減磁の基本特性 
原理検証機の FEA モデルを用いて，着減磁の基本特性を解析する．着減磁制御による磁力の変化を
解析するにあたり，Figure 3-29 に示すように無負荷 ⇒ 減磁制御 ⇒ 無負荷 ⇒ 着磁制御 ⇒ 無負荷
の順に d 軸電流指令値を変化させ，無負荷時の巻線鎖交磁束数から，着減磁性能の比較を行った．磁場
解析では，回転数が 80 [min-1]，q 軸電流 iq ＝0 の無負荷状態で台形波上の d 軸電流を印加することで
磁力を変化させる．ここでは磁力制御電流の印加時間を 500[ms]に設定した．実際に磁石の着減磁に必
要な着磁時間は，数[ms]程度で充分であるが，印加パルスの時間の短縮に伴って電圧も上昇するため，
実際の VFI-IPM モータにおける磁力制御では，回転数と磁力制御量に応じて電圧制限を越えない磁力
制御電流プロファイルを生成する． 
Figure 3-30 には，Figure 3-29 の磁力制御電流を印加したときの相電流波形を，Figure 3-31 はステー
タ巻線の鎖交磁束数の解析結果を示す．Figure3-31 の鎖交磁束数の変化を見ると，最初の無負荷状態か
ら，減磁制御を行うことで磁束鎖交数がほぼ 0 まで抑制され，その後の着制御により再び初期値と同等
の鎖交磁束数が得られていることが分かる．この着磁時と減磁後のモータ内における磁力線分布をFigure 
3-32 に示しており，着磁時には磁石からの磁力線がステータコアを鎖交しているのに対して，減磁制御
後はステータ側にはほとんど磁束が鎖交していないことが確認できる．したがって最大負荷時には着磁
制御を行って最大トルクを発生し，低負荷域や高速回転時には磁力を適切に低減してステータコアおよ
び巻線への鎖交磁束数を減少させることで，鉄損の低減と高速回転時の弱め界磁電流抑制による銅損の
低減効果が期待できる． 
 
 
Figure 3-29. dq current waveform during magnetization state control 
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Figure 3-30. Phase current waveform during magnetization state control 
 
 
Figure 3-31. Magnetic flux waveform during magnetization state control 
 
 
  
(a) Flux line distribution after  
magnetization control 
(b) Flux line distribution after 
demagnetization control 
Figure 3-32. Comparison of flux line distribution 
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3. 4. 2 効率特性（FEA） 
ここでは磁力を変化させた時の効率特性について考察する．VFI-IPM モータでは 3.4.1 節で明らかに
したように，磁石磁力を 100[%]から 0[%]まで任意に連続的に制御することが可能であるが，ここでは
磁力レベル違いの3水準(100[%]，75[%]，50[%])についてそれぞれ効率特性を解析した結果を示す(Figure 
3-33)． 
Figure 3-33(a)の 100[%]着磁では，他の着磁レベルの特性と比べてトルクは大きいものの，高回転域
では磁石磁束過多により出力が低下していることが分かる．これは 3.2.4 節で述べたとおり，VFI-IPM
においては電流制限円に加えて着磁状態保持限界線も考慮して電流ベクトルを選択するため，弱め界磁
電流を制限しなければならないことにも起因している． 
次に Figure 3-33(b)の 75[%]着磁および Figure 3-33(c)の 50[%]着磁の特性を見ると，磁力レベルの低
下に伴って高効率領域が低負荷かつ高速回転域にシフトしていることが確認できる．これは着磁レベル
低下による鉄損の低減と，一般的な永久磁石同期モータに比べて弱め界磁電流が低減できるために銅損
も低減された効果による．また高回転域で出力が向上しているのは，3.2.4 節で述べた通り磁力の低下
に伴って着磁レベル保持限界線が dq 平面上で第 2 象限側にシフトするため，力率の高い電流ベクトル
を選択で切るようになるためである． 
VFI-IPM では，モータ動作点に応じて効率の良い磁力レベルを選択可能であるため，実際の動作状
態ではFigure 3-33(a)～(c)の各磁力レベルにおける効率の最大値を選択した特性が得られることになる． 
Figure 3-34 は最高効率となる磁力レベルを選択したときの効率特性を示しており，100[%]着磁状態
の効率特性と比較すると高効率範囲が低負荷～高速回転領域に拡大し，高回転時の出力も向上している
ことが分かる． 
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(a) Efficiency map of 100% magnetization state (b) Efficiency map of 75% magnetization state 
   
 
(c) Efficiency map of 50% magnetization state 
Figure 3-33. Efficiency map comparison of each magnetization state 
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Figure 3-34. Efficiency map of optimum magnetization state at each operating condition 
3. 4. 3 磁力可変時のトルク制御 
3.4.1節では，無負荷状態で正負の d軸電流を印加することにより磁力を制御できることを示したが，
実際の車両駆動用モータでは，例えば車速が徐々に上昇する場合など，磁力を変化させながらトルク制
御を行う必要があるため，ここでは磁力可変制御中のトルク変動について考察する． 
一般的な永久磁石同期モータにおけるマグネットトルクは，磁石磁束aと q軸電流 iqの積に比例し，
かつ磁石磁束は一定値であるため，負荷電流 iqを変化させることでトルク制御を行う．一方，VFI-IPM
では電流制御による方法と，磁力制御による方法を組合せて駆動することになる．力行中にaを変化さ
せた場合，マグネットトルクも変化してしまうため，磁力変化にともなうトルク変化を補償するための
q 軸電流補償が必要となる． 
q 軸電流補償を行う場合，現状磁力と指令磁力との乖離a による変動トルク推定値Tr からトルク
補償電流 iq_cを算出して q 軸電流を補償する．ここでは，FEA により磁力指令値を変化させた場合のト
ルク補償を解析した結果を示す．Figure 3-35 は磁力指令値を，Figure3-36 および 37 はトルク補償を
考慮した dq 軸電流波形と相電流波形をそれぞれ示している．100[%]着磁状態から約 25[%]の減磁制御
指令値を与えると，予め取得した d 軸電流と磁石磁束との関係に基づいて負の d 軸電流パルスが生成さ
れて磁力が変化し，同時にq軸電流はトルクを補償するために増加していることが分かる(Figure 3-36)．
また Figure 3-38 にはトルク波形を示しており，力行中に磁力制御を行った場合にも，トルク補償電流
を考慮することでトルクを保持することが可能であることを示している．なお，Figure 3-35～38 に示
した解析結果は，着磁パルスによるトルク脈動が発生しないトルク補償電流波形を予め計算しておき，
FEA にて解析した結果であり，実際の原理検証機諸元を用いた動的なトルク応答シミュレーション結果
は 3.5.3 節で述べる． 
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Figure 3-35. Magnetization state control command 
 
 
Figure 3-36. dq current waveform under magnetization state control during torque generation 
 
 
Figure 3-37. Phase current waveform under magnetization state control during torque generation 
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Figure 3-38. Torque waveform under magnetization state control during torque generation 
3. 5  実験結果および考察 
3.3 節にておいて設計・特性見積もりを行った VFI-IPM の原理検証機を実際に試作し，磁力制御特性
や効率特性や，dq 平面上における電流ベクトルと着磁性の関係を実測する．次に，取得した dq 平面上
における着減磁特性を用いて，磁力制御中のトルク保持性能についても評価を行う．また，着磁レベル
違いの効率特性を取得して，モード走行における消費エネルギーの評価を行い，ヒステリシス磁力制御
を導入することで，着減磁制御エネルギーを最小化して，総消費エネルギーを最適化できることを示す． 
 
3. 5. 1 実験装置構成と仕様 
評価装置の構成はFigure 3-39に示すとおり，供試モータと負荷モータの間にトルク検出器を配置し，
計測トルクと回転数から機械出力を算出，一方で供試モータの電流および電圧から投入電力を演算し，
効率を求める．また実験装置の各諸元は Table 3-5 と Table 3-6 に示す通りである． 
 
 
Figure 3-39．Schematic drawing of the experimental setup for VFI-IPM motor evaluation 
 
 
    55 
 
Figure 3-40．Overview of experimental setup 
 
Table 3-5．Specification of inverter 
 
 
Table 3-6．Specification of DC power supply 
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3. 5. 2 原理検証機による着減磁特性評価実験 
まず始めに，無負荷状態において d 軸電流を印加したときの着減磁特性評価を行う． VFI-IPM モー
タの原理検証機では磁石着磁状態を検出するセンサを設けていない為，磁力制御後に無負荷の誘起電圧
を測定して着磁レベルの判断指標とする．ここでは Figure 3-41 に示すように，正負の d 軸電流のみを
印加したときの着減磁性能を計測する． 
 
 
Figure 3-41．Magnetization state control current vector under no-load condition 
 
原理検証機において，回転数 300[min-1]の無負荷条件で着減磁制御を行った時の電流波形と誘起電圧
波形を計測する．Figure 3-42 に減磁制御時の，Figure 3-43 に着磁制御時の電流波形および誘起電圧波
形を計測した結果をそれぞれ示す．Figure 3-42(b)の減磁時の誘起電圧波形を見ると，無負荷状態から
約10[A]の d 軸電流を印加して再び無負荷状態に戻すと，誘起電圧がほぼ 0[V]まで制御されていること
が確認できる．減磁制御期間中に誘起電圧が 50[V]まで増加するのは，d 軸インダクタンスと d 軸電流
による電圧上昇である．次に Figure 3-43(b)の着磁時の波形を見ると，無負荷状態から約 25[A]の d 軸
電流を印加して再び無負荷状態に戻すと，誘起電圧が 0[V]の状態から再び完全着磁に近いレベルにまで
回復することが確認できる．このことから，台形波状の d 軸電流を印加することにより着減磁制御が適
切に行われることを確認した． 
 
 
 
(a) d-axis current waveform during 
demagnetization control 
(b) Back EMF waveform during demagnetization 
control 
Figure 3-42．Current and back EMF waveform during demagnetization (Measured) 
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(a) d-axis current waveform during  
magnetization control 
(b) Back EMF waveform during 
demagnetization control 
Figure 3-43．Current and back EMF waveform during magnetization (Measured) 
 
次に，印加する d 軸電流の値を段階的に増加して同様に計測を行い，d 軸電流値と着減磁量との関係
を取得した結果を Figure 3-44 に示す．Figure 3-44(a)は正の d 軸電流を印加して完全着磁させた後に，
負の d 軸電流を段階的に印加して減磁制御を行い，無負荷回転させて誘起電圧を計測した結果であり，
0～6[A]付近までほぼ線形に減磁制御できていることが確認できる．Figure 3-44(b)は正の d 軸電流を
段階的に印加して着磁制御を行った後に無負荷回転させて誘起電圧を計測した結果であり，減磁制御の
時と異なり，10[A]程度の d 軸電流を印加してもほとんど誘起電圧は変化しない．その後は電流の増加
に伴って誘起電圧が増加し，25[A]程度で誘起電圧が飽和し始め，約 35[A]で完全着磁状態となることが
確認できる． 
 
  
(a) Demagnetization characteristic (b) Magnetization characteristic 
Figure 3-44．Magnetization and demagnetization characteristics (Measured at 300 [min-1]) 
 
Figure 3-44(a)の減磁制御時と Figure 3-44(b)の着磁制御時で，必要な d 軸電流値に差が生じている
原因は Figure 3-45 に示した JH 特性を用いて説明できる．減磁制御の場合，磁石の動作点を A まで
移動させればよく，約 10[A]にて磁力をほぼ 0 まで制御可能である．一方，着磁の場合には 10[A]の d
軸電流を印加しても磁石動作点は B 付近であり，着磁に必要な磁界は得られておらず，完全着磁状態の
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D まで動作点を移動させるためには，この原理検証機の仕様では約 35[A]が必要となり，95[%]着磁状態
までならば，約 25[A]の着磁電流が必要となることが分かる．この領域ではステータコアの磁気飽和に
よりパーミアンス線の勾配も小さくなるため，より大きな着磁電流が必要となることに起因する． 
 
 
Figure 3-45．Schematic explanation why large current is needed for magnetization compaired to 
demagnetization control 
 
Figure 3-44 では無負荷時における着減磁特性について実測したが，実際に VFI-IPM モータを電動車
駆動に用いる場合には，有負荷状態での着減磁制御性能が重要となる．そこで，有負荷時の着減磁性能
を把握するために，dq 軸電流をパラメータとして，完全着磁状態の無負荷誘起電圧と dq 軸電流印加後
の無負荷誘起電圧から，各 dq 軸電流条件における着磁量をプロットした結果を Figure 3-46 に示す． 
結果から，強め界磁領域で設計通り 100[%]着磁状態を保持できており，電流ベクトルを第 2 象限の
弱め界磁領域側に移動するにしたがって減磁制御が可能であることが確認できる．また着磁レベル境界
線を見るとほぼ線形特性であり，3.2.4 節で導出した着磁レベル保持限界線と同様の傾向を示している
ことが分かる．これにより，着磁レベルを考慮した電流ベクトル制限条件が容易に数式化できることを
示している．また Figure 3-47 には，同じく dq 平面上におけるトルク特性を示しており，順突極性を
もつ VFI-IPM 原理検証機は，強め界磁領域で最大トルクが得られることが分かる．Figure 3-46 の着磁
量マップと比較すると，一般的な逆突極モータでは最大トルクを発生する電流条件では磁力保持限界を
超えているのに対して，VFI-IPM では最大トルクが得られる電流条件が 100[%]着磁領域内に存在して
いることから，VFI-IPM が有負荷時の磁力安定性を有していることが実験的にも明らかになった．ま
た，Figure 3-47 のトルク特性から明らかなように，dq 平面上における等トルク線が円弧上に分布して
おり，この等トルク線上に電流ベクトルを制御することで，トルクを一定に保持したまま磁力を自在に
制御できることを示している． 
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Figure 3-46．Keeping magnetization state map on dq frame 
 
 
Figure 3-47．Torque characteristic on dq frame 
 
3. 5. 3 原理検証機による動的な磁力制御性評価 
ここでは，有負荷時に磁力制御を行った場合の動的トルク特性について評価を行う．3.2 節の基本原
理で解説したように，VFI-IPM モータでは d 軸電流により磁力制御を行うが，永久磁石同期モータで
は磁石磁束と電流の積でトルクが得られるため，力行中に d 軸電流を印加して磁力を変化させると，磁
石磁束変動に起因するマグネットトルク変動と，パルス状 d 軸電流によるリラクタンストルク変動が発
生する． 
したがって力行中に磁力制御を行う場合には，Figure 3-47 に示したように等トルク線上をトレース
するように電流ベクトル制御を行い，所望の着磁レベルまで変化せる必要がある．電流ベクトルを等ト
ルク線に沿って制御するためには，Look-up Table を利用する方法や，Flux-observer を用いた手法(65)
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が適用できる．Figure 3-48 に有負荷時の電流ベクトル軌跡の概略を示しており，Method-1 の単純な d
軸電流印加に対して，Method-2 の Look-up Table および Method-3 の Fux-observer を用いた Online 
decoupling 手法では，等トルク線を考慮した電流ベクトル軌跡を追従してトルク脈動を軽減する． 
 
 
Figure 3-48．Current vector trajectories for 3 types of control method 
 
Figure 3-49 には Method-3 の制御ブロック図を示す．トルク指令値に基づいて，実験により得られ
た dq 軸平面上におけるトルクと着磁量マップを基に，Magnetization command generator により磁力
制御用の dq 軸電流指令値が生成され，トルク指令値 Tr* に基づいて決定される電流指令値と加算する
ことで力行中における磁力制御を行う．また磁力制御中の磁力制御電流によるトルク脈動を補償するた
め，dq 軸電圧指令値 V
r
dqsと電流センサから得られた dq 軸電流値 i
r
dqsを用いて，Flux obserber(65)により
dq軸磁束^dと^qを推定し，(3-12)式にしたがってトルク指令値に追従するために必要なq軸電流値 iq_target
を算出する． iq_targetと実測電流から得られたq軸電流との差分を,(3-13)式に示すトルク補償電流 iq_decouple
として電流指令値に加算することで，磁力制御時におけるトルク脈動を補償する構成としている． 
 
 
Figure 3-49．Control block diagram for Method-3 
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iq_decouple = iq_target – iq  ·············································································  (3-13) 
 
Figure 3-50 に，原理検証機に Method-1 と Method-3 を適用したときの d 軸電流の時間軸波形を，
Figure3-51 には dq 平面上における電流ベクトル軌跡を，Figure 3-52 にはトルク波形を計測した結
果をそれぞれ示す．実験条件は，回転数 N = 300 [min-1]，着磁電流 id = 25 [A]，トルク指令値 Tr = 5 
[Nm]とした．いずれの手法においても，Figure 3-50 に示すように，95[%]着磁に必要な d 軸電流を
同じ磁力制御期間 50[ms]で印加しており，最大 d 軸電流値は 25[A]で同様の電流波形であることが確
認できる．一方，Figure 3-50はdq軸平面上における電流ベクトル軌跡を計測した結果を示しており，
Method-1 と Method-3 で q 軸電流の制御軌跡が大きく異なっていることが分かる．この時のトルク
波形(Figure3-52)を見ると，Method-1 では，着磁電流の印加によるリラクタンストルク変動と磁力
変化にともなうマグネットトルク変動の影響で，トルク指令値 5[Nm]に対して実トルクが約 12[Nm]
まで増加していることが確認できる．一方の Method-3 では，微小なトルク脈動は認められるものの，
ほぼトルク指令値通りの 5[Nm]近傍に制御できていることが分かる． 
 
 
Figure 3-50．d-axis current waveform during magnetization control (Measured) 
     
Figure 3-51．Current vecrtor torajectories during magnetization control (Measured) 
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Figure 3-52．Torque waveform during magnetization control (Measured 
 
次に，トルク指令値の変化により磁力制御をともなう場合のトルク応答性について考察する．例えば
低速の動作点において要求トルクが Figure 3-53 に示すように増加した場合，10[%]着磁レベルでは要
求トルクを満たせないため，着磁制御が必要となる．トルク指令値に対応して Figure 3-54 に示すよう
に着磁パルス幅 50[ms]を印加して，約 95[%]まで着磁制御を行った後に，指令値までトルクを増加させ
た場合のトルク応答性を実測した結果を Figure 3-56 に示す．結果から明らかなように，トルク指令値
が入力された後，着磁プロセスに要する 50[ms]の遅れを伴って指令トルクに追従できていることが確認
できる．なお車両駆動用モータでは，車両運動の時定数がモータに対して大きいため，モード走行時の
時間に対するトルク変化率の最大値が 100[Nm/s]程度と小さく，50[ms]程度の遅れであれば許容できる
と考えられる．  
 
 
Figure 3-53．Operating point trajectory under loaded condition 
 
 
    63 
 
Figure 3-54．d-axis current waveform during magnetization control (Measured) 
 
       
  Figure 3-55．Current vecrtor torajectories during magnetization control (Measured) 
 
 
 Figure 3-56．Torque command (cmd.) and actual torque waveform (Measured) 
 
 原理検証機による実験では着磁パルス幅を 50[ms]として評価を行ったが，磁石の着減磁特性の観点で
は磁石内が所望の磁界強度に達すれば良いので，印加する着磁磁界の保持時間そのものは数[ms]もあれ
ば充分である．着磁パルス幅の短縮を行う際に考慮が必要となるのは，磁界強度保持時間の制約よりも，
着磁電流とモータインダクタンスよる電圧上昇や，磁石磁束による誘起電圧である． 
着減磁電流印加時のモータ電圧は(3-14)式の電圧方程式で表現される．ただし(3-14)式中の vodおよび
voqは誘起電圧の dq 軸成分を，p は時間微分を表す． 
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(3-14)式と(3-15)式から，dq 軸電圧をそれぞれ回転数依存項と非依存項に分類して整理すると，d 軸
電圧は(3-16)式，q 軸電圧は(3-17)式のように表すことができる． 
 
vd = (Ra + p Ld)id  Lq iq  ········································································  (3-16) 
 
vq = (Ra + pLq)iq + (Ld id + a)  ·······························································  (3-17) 
 
ここで，(3-16)式と(3-17)式の第 1 項は時間微分を含むため，着減磁パルス波形の勾配，すなわちパル
ス幅に相関を持つ．第 2 項は角速度を含む回転数依存項であり，着減磁電流振幅と回転数に比例して
大きくなることが分かる．Figure 3-57(a)は，原理検証機のモータパラメータ(Table 3-7)を用いて，95[%]
着磁レベルを得るために必要な id = 25[A]を通電した時の第 1 項による電圧を計算した結果であり，パ
ルス幅 50[ms]では dq 軸電圧 vdqが 30[V]以下であることが分かる．一方，Figure 3-57(b)には第 1 項と
第 2 項による電圧成分をそれぞれ計算した結果を示しており，100[min-1]以上の領域では，着磁パルス
幅に依存しない回転数依存項が電圧に対して支配的であることが分かる．また低速域では回転数依存項
による電圧が小さいため，さらなる着磁パルス幅の縮小が可能であることを示している． 
 
Table 3-7．Motor parameter of proof-of-principle motor for voltage calculation 
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(a) Relationship of pulse width and induced 
voltage for magnetization control 
(b) Relationship of rotational speed and induced 
voltage for magnetization control 
Figure 3-57．Induced voltage calculation during magnetization state control 
 
ここまでは，トルク指令値に対して着磁パルスにより磁力制御を行った後に指令トルクに追従させる
ケースについての考察を行ったが，次はトルク指令値が変化する過程において磁力制御をともなう場合
のトルク応答性について考察する．ここでは回転数は 300[min-1]で一定とし，トルク指令値が過渡的に
変化する場合に，指令値トルクに追従させながら磁力制御を行った場合のトルク応答性について，シミュ
レーションにより評価した結果を Figure 3-58 に示す．Figure 3-58(a)に示すような時間的に変化する
トルク指令値が与えられた場合，モータコントローラが駆動モータの回転数と現状トルク，目標トルク
との関係から着磁量の変更が必要と判断すると，Figure 3-58(b)に示すような磁力指令値が生成される． 
この例では，25[ms]の期間で磁力指令値が 20[%]着磁 ⇒ 40[%]着磁状態へ変化する場合について示
している．この着磁量制御信号に基づいて，着磁量制御用の d 軸電流パルスが生成される．この時の d
軸電流とq軸電流のシミュレーション結果をFigure 3-58(c)に示す． 結果からd軸電流はパルス幅50[ms]
の三角波状の着磁パルス電流が得られていることが確認できる．この時q軸電流は，(3-12)式および(3-13)
式にしたがって，着磁量制御のために印加された d 軸電流によるリラクタンストルクによる影響と，着
磁量変化，すなわちaが過渡的に変化することによるマグネットトルクの変化を補正して指令値トルク
に追従するように制御された結果， 着磁量制御プロセス中の 0.05～0.1[s]の区間で Figure 3-58(c)に示
すような波形を示す．Figure 3-58(d)にはトルク指令値とシミュレーションによるトルクを比較してお
り，着磁量制御区間でやや脈動が見られるものの，おおむね指令値トルクに追従できていることが分か
る．このことから，VFI-IPM モータでは過渡的な磁力制御をともなう駆動条件においても，所望のト
ルク特性が得られることが確認できた． 
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(a) Transient torque command 
 
(b) Magnetization state control command 
 
(c) dq-axis current waveforms during transient torque control. 
 
(d) Comparison of torque command (Cmd.) and calculated torque. 
Figure 3-58．Simulation result of transient torque response including magnetization state control. 
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3. 5. 4 効率特性評価と，磁力制御によるモード走行時エネルギー消費量低減に関する考察 
車両の電費評価を行う場合，仕向地や車両仕様によって様々な走行モードを仮定して，モード走行に
必要な総消費エネルギーを評価することが行われる(67)．Figure 3-59 に走行モードの例として，北米の
市街地走行を模擬した LA4 city モードの時間と車速パターンを示す．この走行モード情報と，車重や
転がり抵抗，空気抵抗，減速比などの車両諸元からモータに要求される動作点軌跡(速度-トルク線図上)
が算出でき，動作点における効率を走行モード全域で平均して，モード走行時の平均効率を得る． 
 
 
Figure3-59．LA4 city mode 
 
 
   Figure3-60．Energy consumption on duty cycle driving using VFI-IPM 
 
一方，VFI-IPM を車両駆動用モータとして適用する場合，モータの動作点に応じて最適な磁力を選
択することで，動作点効率を向上できることを 3.4.2 節で述べた．しかしながら，着減磁を行う際には
磁力制御電流によるエネルギーロスが発生するため，モード走行時の総エネルギー損失を最小化すると
いう観点でみると，動作点に応じて常時最適な磁力に制御し続けるのではなく，適切な磁力制御頻度が
存在することが分かる(Figure 3-60)．  
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(a) Operating point trajectory on 
torque-speed envelop 
(b) Enlarged view of chaning magnetization 
statepoints on torqur-speed envelop 
Figure3-61．Frequency of magnetization state control on duty cycle driving (LA4 city mode) 
 
 
Figure 3-62．Number of changing magnetization state control on LA4 city mode driving 
 
Figure 3-61 は車両駆動用モータ相当の速度-トルク特性の効率マップと磁力制御線，LA4 city モード
の走行軌跡の例を重ねてプロットしたものである．ここでは磁力レベルを 100[%]，75[%]，50[%]の 3
水準に限定しているものの，モード走行軌跡が磁力切り替え線を何度も横切っており，磁力制御のため
のエネルギーロス発生頻度が高いことが分かる．Figure 3-62 は実際に 100[%] ⇔ 75[%]と 75[%] ⇔ 
50[%]切り替え線と走行軌跡が交差した頻度をカウントした結果を示しており，今回の計算例ではLA4 city
モードを磁力 3 水準で走行するだけで 269 回もの磁力制御が発生していることが分かる．磁力水準数
の増加に伴って，この磁力制御頻度も増大するため，消費エネルギーを最小化するための最適切り替え
ロジックが必要となることが分かる． 
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そこで，Figure 3-63 に示すヒステリシス制御の考え方を導入して，モード走行時の総消費エネルギー
を最小化するための最適磁力制御ロジックについて考察する．電動車の場合，まず車輪速センサからの
車速信号とドライバーのアクセル操作量から，駆動モータの速度-トルク情報が得られる(A-B)．車載モー
タコントローラは，速度-トルク情報と，あらかじめ取得されている最適磁力マップを参照することで，
動作点における最良磁力値を算定する(C-D-E)．この処理によって得られた磁力に逐次制御すると，磁
力制御にともなうエネルギー損失が増大するため，ブロック(F)において磁力制御頻度の最適化を行う．
ブロック(F)に最適磁力指令値が入力されると，現在の磁力レベルと指令値の比較を行い，誤差信号が磁
力制御用 PI コントロータに入力される．磁力レベルの誤差の大きさと積算量に応じて磁力制御指令値
を出力する．すなわち，現在レベルと最適磁力指令値の差が微小の場合にも，同状態が一定時間して積
算誤差が規定値を越えれば磁力制御が行われる．また最適磁力指令値との誤差が大きく，短時間で規定
値を越えた場合にも磁力制御が行われることになる．この制御方式は，最適磁力指令値と実際の磁力レ
ベルの乖離量に基づいて制御量が返されるため，事前に走行モードが把握できない実際の車両駆動状態
においても有効である反面，急激な加減速を繰り返す運転状態においては，最適磁力との乖離状態の積
算時間が増大することになるため，エネルギー消費量の抑制効果が目減りする．実際の磁力制御コント
ローラのパラメータ設計では，想定される車両の走行モードを仮定して，平均エネルギー消費が最少と
なるゲインをあらかじめ設定する． 
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Figure 3-63．Changing M.S. strategy using hysteresis control. 
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(a) 100[%] (b) 75[%] 
  
(c) 50[%] (d) Optimum magnetization state level 
Figure 3-64．Efficiency maps of each magnetization state level (Measured) 
 
ここで，VFI-IPM モータの原理検証機の各磁力レベルで実測した効率特性(Figure 3-64)を用いて，
実際の車両に可変磁力モータとして搭載した場合の消費エネルギー低減効果について考察する． 
VFI-IPM を車両駆動に適用した場合の消費エネルギー抑制効果を概算するにあたり，原理検証機の
最大トルクが実際の約 1/30 の 10[Nm]程度と小さいため，取得した効率特性をそのまま適用することが
できない．そこで本研究では，最大トルクを車両駆動用モータと同等とするため，原理検証機を直列に
接続した状態を模擬した仮想的な効率マップを作成して検証を行う． 
Figure 3-65 は，磁力制御用 PI コントローラのゲイン Kpと Kiをパラメータとし，評価走行モードを
LA4 city として，制御ゲインと総エネルギー損失の関係を解析した結果を示しており，エネルギー消費
量が最少となる制御ゲインの組合せとして Kp = 2.4，Ki = 0.25 を得た． 
ここで得られた制御ゲインを用いて，モード走行時の磁力最適値と実際に選択された磁力制御値との
関係をシミュレーションした結果を Figure 3-66 に示す．モータの動作点効率から算定された最適磁力
指令値は走行条件に応じて連続的に変化しているのに対して，実際に選択された磁力レベルを見ると，
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微小な指令値変動に対しては磁力制御を行っておらず，制御頻度を最適化できていることが確認できる． 
また Figure 3-67 には LA4 city モード走行時のモータトルクおよび車速と，選択された磁力レベルの
対比を示しており，急激な速度変化が起こる動作点において，磁力制御がなされていることが確認でき
る．なお，Figure 3-67 においてトルクが正の値を示す動作点は力行状態を，負の値を示す動作点は回
生状態を表している．また本研究では，力行と回生におけるモータの効率特性は同等であると仮定して
解析を行っている． 
 
 
Figure 3-65．Gain optimization for magnetization state controller 
 
 
Figure 3-66．Comparison of ideal and selected magnetization state control command. 
 
Figure 3-68 には走行モード全域での総消費エネルギーを，3 つの異なる磁力制御条件にて計算した
結果を比較している．一番左の条件は 75%磁力で固定した条件，中央は磁力を 100[%]，75[%]，50[%]，
25[%]の 4 水準に限定して，最適磁力指令値と最も近い磁力レベルを常に選択する条件，そして一番右
は本節で提案したヒステリシス制御を適用した条件である．常に 4 水準の磁力に追従させた場合，モー
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タ自体の損失は磁力可変効果により低減できているものの，磁力制御頻度が高く，それにともなうエネ
ルギー消費分を加算すると，モード走行全域での総エネルギー消費量の低減効果は少ない．一方，提案
手法では，モータ自体の消費エネルギーの低減効果に加え，磁力制御頻度が抑制されることで総エネル
ギー消費量も約 30[%]低減できていることが確認できる．この結果から，磁力制御型可変特性モータ
(VFI-IPM)と適切な磁力制御ロジックを組み合わせることで，モード走行時の消費エネルギーを大幅に
低減できることが明らかになった． 
 
 
Figure 3-67．Calculation result of magnetization state control on duty cycle driving (LA4) 
 
 
Figure 3-68．Energy loss reduction by hysteresis control strategy 
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3. 6  結言 
本章では，磁石磁束可変型モータの 1 例として磁力制御型可変特性モータを提案し，順突極磁気回路
と低保磁力磁石を組合せが，磁力の制御性と負荷時の磁力安定性を両立する観点で適していること示し
た．次に，磁石動作点を電流振幅と位相，磁石諸元で導出可能な簡易設計手法を提案して，可変磁力モー
タ成立の必須条件である，磁力の制御性・安定性を両立する磁石厚みと保磁力の組合せを導出した． 
これらの諸元を基に VFI-IPM モータの原理検証機を設計・評価し，提案した VFI-IPM モータが，運
転中に自在に磁力制御が可能であることを理論解析，FEA および実験により明らかにした． 
また，VFI-IPM モータを車両駆動に適用した場合のモード走行時における総損失の評価を行い，着
減磁に要するエネルギー損失を勘案しても，総エネルギー損失を低減できることをシミュレーションに
より明らかにした． 
なお提案した可変磁力モータは，基本的な磁力制御性や効率特性は明らかになったものの，過渡状態
における磁力制御性や，温度変化に対するロバスト設計，着減磁制御に適した電磁鋼板や磁石などの材
料開発に加え，可変磁力モータを車両に搭載した際の動特性含めた評価等の課題も残されており，引き
続いての研究開発が必要である． 
 
以下は，本章で示した研究成果の一覧である． 
(1) 順突極磁気回路を基にした，磁石配置トポロジーの得失分析 
(2) 磁気飽和を考慮した，簡易設計手法の提案および検証 
(3) 簡易手法を適用した，最適ティース幅とエアギャップ長の検討 
(4) 可変磁力モータ特性を満足する，保磁力と磁石厚みの成立条件の導出 
(5) 原理検証機の設計・試作・評価 
(6) 着減磁の基本特性について解析・実験評価 
(7) 負荷時の着減磁特性についての解析・実験評価 
(8) 効率特性の解析・実験評価 
 
    75 
第4章 漏れ磁束制御型可変特性モータ 
4. 1  緒言 
第３章では，運転中にロータ磁石の起磁力を能動的に制御することで磁石磁束のステータ鎖交数を可
変し，可変速範囲の拡大や常用域平均効率を向上できる強め界磁型可変磁力モータを提案し，基本原理，
設計手法や特性について述べた．可変磁力型モータでは磁石の磁力を 0[%]から 100[%]まで自在に制御
できるため，例えばガソリンエンジンの出力軸上に電動モータを配置したハイブリッド駆動システムに
適用する場合，ガソリンエンジンの効率が良い中速から高速域では磁力を完全に 0 に制御することで，
鉄損による負トルクを抑制できるため燃費の向上につながる．一方，磁力制御性と負荷時の磁力安定性
を両立させる高度な磁気回路設計・制御技術や，それらを達成するための低保磁力磁石，電磁鋼板など
材料の開発課題も残されており，さらなる技術開発が必要である． 
本章では，可変磁力モータとは異なる原理で磁石磁束のステータ鎖交数を運転中に変化させる，漏れ
磁束制御型可変特性モータ(35-38)について述べる． 可変漏れ磁束モータでは，永久磁石の着磁状態は一
定のまま，ロータコア内の磁石磁束短絡量がステータ起磁力に応じて変化することを利用する受動的な
可変特性モータである．一般的な永久磁石同期モータと同等の磁石・電磁鋼板を用いることが可能であ
り，可変磁力型モータに比べて特性可変レンジは狭いものの，従来の電流ベクトル制御が適用できるた
め，幅広い用途への適用が可能である．まず漏れ磁束制御型可変特性モータの基本原理について，磁気
等価回路解析を用いて説明し，ロータコア内での漏えい磁束が有効に活用できる条件について解説する．
効率向上や可変速範囲拡大の観点での設計手法について述べたあと，原理検証機の特性解析結果につい
て報告し，考察を述べる． 
4. 2  基本原理 
漏れ磁束制御型可変特性モータ(Variable leakage flux motor：以下，VLF-IPM モータ)の原理につい
て，基本的な概念を Figure 4-1 を用いて説明する．Figure 4-1(a)は無負荷状態を，Figure 4-1(b)は有負
荷状態における磁束密度分布および磁力線分布を示している．通常の永久磁石同期モータの設計では，
磁石磁束を有効に活用するため，ロータコア内における漏れ磁束(磁石表面から裏面，または隣接磁石に
漏洩する磁束)をできる限り抑制するのが一般的である．VLF-IPM モータではロータコア内の極間部に
磁石磁束バイパス部を設けているため，無負荷時にはステータ～ロータ間の空隙を通過する主磁束経路
のリラクタンスと比べて，磁束バイパスを経由して異極へ漏洩する磁路のリラクタンスの方が小さくな
るため，磁石磁束の一部はロータコア内部で短絡する．一方，有負荷状態では電機子反作用により磁束
バイパス路へ漏洩していた磁束が，ステータ巻線を鎖交する磁路に変化する．結果として電流負荷の変
化に応じて磁石磁束のステータ鎖交数が可変される．負荷電流変化にともなう磁石磁束のステータ巻線
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鎖交数を計算した結果を Figure 4-2 に示す．なお，有負荷状態における磁石磁束のステータ巻線鎖交数
dは，FEA により求めたトルク Trと q 軸電流 iq，極対数 P を用いて(4-1)式より計算することが可能で
ある． 
 
d = 
Tr
Piq
  ·································································································· (4-1) 
 
この例の場合，無負荷磁束に対して電流負荷の増加に伴って磁石磁束鎖交数dが増加し，最大負荷状
態では鎖交数が約 30[%]増加していることが分かる．つまり磁石磁束は，無負荷時にはバイパス路を経
由して隣接極へ短絡するため小さいが，高負荷域では負荷電流により漏れ磁束が減少するため，磁石磁
束のステータ巻線鎖交数が増加する．結果的に，負荷に応じて磁石磁束が受動的に可変される，一種の
可変特性モータとして動作可能であることが分かる． 
 
 
(a) Magnetic flux distribution under no-load condition 
 
 
(b)  Magnetic flux distribution under loaded condition 
Figure 4-1. Magnetic flux distribution change of VLF-IPM by load current  
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Figure 4-2 Relationship between d-axis magnetic flux and load current in case VLF-IPM 
4. 2. 1 漏れ磁束可変現象の分析 
負荷電流の変化のともなう鎖交磁束の変化を把握するため，ロータコア内における磁石周りの磁束変
化に着目する．Figure 4-3(a)には無負荷状態の磁束線分布，Figure 4-3(b)には有負荷状態での磁束線分
布を示す．Figure 4-3(a)と Figure 4-3(b)を比較すると，磁束バイパス路を通る磁束量が大きく変化して
いることは明らかであるが，ロータコア内全体の磁束線分布が大きく変化しており現象把握が難しい． 
そこでFigure 4-3 (a)に示すようにロータコア内における磁石まわりの磁束経路 8か所(Gate1~8)につい
て，負荷電流と通過磁束量の変化を調べた．(a)の無負荷状態では，電機子反作用がないため磁石中心に
対して対称に磁束線が分布し，表面ブリッジ部(Gate7，8)とバイパス部(Gate5，6)の磁束が Gate1，2
を経由して磁石に戻る経路を示している．一方，有負荷時の磁束分布(b)では，電機子反作用により磁束
密度分布が磁石中心に対して，回転方向前側にオフセットしていることが分かる．この電機子反作用の
影響を詳しく観察する． 
まず回転方向後端側の Gate1 を鎖交する磁束と，磁石表面と磁石裏面をつなぐ磁束経路である Gate3
の鎖交磁束量は，負荷電流により低減していることが分かる．これは無負荷状態では磁束バイパス部で
ある Gate5 および Gate7 の磁束が Gate1 に集約されていたのに対して，有負荷状態では Gate5 の磁束
が Gate7 側に鎖交する経路に変換されているためである．結果として Gate1 の鎖交磁束は負荷電流に
よりほぼ 0 にまで制御されているとも言える． 
次に回転方向前側に着目すると，無負荷時にはロータコア内の磁束バイパス路へ鎖交していた磁石磁
束が，負荷電流によりステータ側へ鎖交する経路に変化していることが分かる．また磁束バイパス路(Gate6)
の磁束は大幅に低減されていることが分かる．これは，負荷電流の印加によりロータコア内の磁石磁束
短絡量が低減され，結果として磁石磁束のステータ巻線鎖交数が負荷電流に伴って増加していることを
示している．つぎに負荷電流と各部(Gate1~8)の鎖交磁束の変化をFEAにより計算した結果をFigure 4-4
に示す．なお各Gateの鎖交磁束数は，Gate両端におけるベクトルポテンシャルの差から算出している． 
負荷電流の増加に伴って，回転方向前側の磁束バイパス部 Gate6 および，回転方向後側の Gate1 の
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鎖交磁束が大きく変化し，最大負荷時にはほぼ 0 になっていることが確認できる．一方，Gate７に着目
すると，無負荷状態では鎖交磁束が+0.1 [Wb]程度と正の値を示しているが，負荷電流の増大に伴って
徐々に減少し，最大負荷電流条件では0.2 [Wb]程度で負の値をしている．これは電流負荷によって磁
束の流れ方向が反転したことを意味している． 
これらの結果から，ロータコア内に磁石磁束が短絡するバイパス路を設けることで，負荷電流により
磁石磁束経路が変化することは確認できた．しかしながら車両駆動用モータに適用して動作点平均効率
を向上するためには，ただ単に漏れ磁束量が変化するだけでは不十分である．そこで次に車両駆動用モー
タの観点で，漏れ磁束制御型可変特性モータに求められる要件について，理論解析を用いて述べる． 
 
 
(a) No-load condition 
 
(b) Loaded condition 
Figure 4-3 Transition of magnetic flux distribution by load current 
 
Gate1Gate2
Gate3Gate4 Gate5Gate6
Gate7Gate8
0A
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Figure 4-4 Magnetic flux variation by load current 
4. 2. 2 漏れ磁束可変特性モータの必要要件 
4.2.1 ではロータコア内に何かしらの磁石磁束バイパス路を設けることで，電流負荷に応じて磁束鎖
交数が変化することを FEA を用いて確認した．ここでは，漏れ磁束制御型可変特性モータを自動車駆
動用途にする場合に満たすべき要件を理論解析を用いて考察する． 
まず初めに，可変漏れ磁束特性を持つために必要な要件について考察する．Figure 4-5 に一般的な永
久磁石同期モータと，磁束バイパス路を持つ漏れ磁束可変モータの代表的な構成を示す．Figure 4-5(a)
は一般的な永久磁石同期モータの磁石配置を示しており，磁石量当たりの磁束をできる限り有効に用い
るため，エアギャップ部に面するブリッジ部は極めて細く構成される．これにより磁石磁束の磁石裏面
や隣接極への漏れ磁束量は小さく抑えられるため，磁石量当たりのトルクが大きくなる．Figure 4-5(b)
は漏れ磁束可変特性を持つトポロジーの一つである磁石ブリッジ拡幅型のレイアウトを示す．この場合，
磁石磁束は磁石の裏面に漏洩する経路と，隣接極表面に漏洩する経路の 2 つを持ち，電流負荷に応じて
漏れ磁束量が変化するため可変特性を示す．Figure 4-5(c)は独立バイパス路型の漏れ磁束可変モータの
トポロジーを示す(32-34)．この方式では，磁極間にフラックスバリヤを配置して，このフラックスバリヤ
により磁気的に独立した磁石磁束バイパス路を形成する．このトポロジーにより磁石裏面に漏洩する磁
束が抑制されるため，ほぼ全ての磁束は隣接極にむかって漏洩する．Figure 4-5(b)と Figure 4-5(c)のバ
イパス路構成の違いによる得失については後述する． 
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(a) Conventional topology (b) Wide bridge type (c) Additional flux bypass type 
Figure 4-5. Comparison of rotor core topologies 
 
ここで，漏れ磁束制御型可変特性モータを自動車駆動に用いる場合に考慮すべき要件について整理す
ると以下の 3 点が挙げられる． 
＜VLF-IPM の成立条件＞ 
I. 電流負荷に応じて磁石磁束のステータ鎖交数が変化すること 
II. 動作点平均効率を向上するために必要な磁束可変レンジを有すること(無負荷～最大負荷におけ
る磁石磁束鎖交数の変化幅が要求値を満たすこと)． 
III. ロータコア内における漏れ磁束が，電流負荷により 0 まで制御可能であること． 
条件 I は可変特性モータの必須条件であり，2.4.3 節で述べた通り永久磁石同期モータのトルク発生時
の損失発生原理に基づいて，低負荷時には小さな，高負荷時には大きな鎖交磁束が得られることが求め
られる． 
条件 II は必要な磁束可変レンジに関する要件である．この要件は電動車両の駆動システムにより異な
る．例えばモータでのみ駆動する電気自動車(EV)においては，車両走行時には必ずモータトルクを発生
しておく必要があるため，磁石磁束を 0 にする動作点は不要であり，50～100[%]程度の可変レンジがあ
れば動作点平均効率を改善できることが示されている(67)．一方，内燃機関と電気モータを併用するハイ
ブリッド(HEV)方式の中で，エンジンの効率が低い低速域でモータトルクを使用し，高速回転域ではエ
ンジントルクのみで走行するような方式では，たとえモータに通電していなくても永久磁石磁束による
鉄損が発生するため，磁石磁束を 0 にまで制御することが求められるシステムもある． 
条件 III は磁石磁束の有効利用の割合を規定する要件である．一般的な永久磁石同期モータでは，磁
石磁束をできる限り有効に活用するため，ロータコア内における磁石磁束漏洩量をできる限り小さくす
るように設計される．漏れ磁束制御型モータにおいても，最大トルク条件では一般的なモータと同様に
すべての磁束をステータ巻線に鎖交させることが求められる． 
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4. 2. 3 理論解析 
本節では漏れ磁束可変特性について等価回路を用いて解析し，各部磁気抵抗やステータ側起磁力を用
いて可変磁束特性を記述する．また通常は一定値として扱われる磁石磁束aを電流負荷の関数として表
現し，電流トルク特性が 1 次関数と 2 次関数の合成で表現できることを示す． 
Figure 4-6 は，Figure 4-5 (b)を基に主な磁束経路と起磁力を示している．回路中には，ステータ側に
巻線と電流により得られるステータ起磁力 ℱsと永久磁石起磁力 ℱm，それぞれの磁路における磁気抵抗
ℛから成る．回路中の磁束バイパス路を流れる磁束bが，各起磁力と磁気抵抗によってどのように変化
するかを調べることで，漏れ磁束の電流依存性を把握することができる．以下，Figure 4-7 の等価回路
を基に磁束バイパス部磁束を起磁力 ℱと各部磁気抵抗 ℛを用いて導出する． 
 
 
   
Figure 4-6. Schematic drawing of magnetic pass arrangement 
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ℱm：Magnet magnetomotive force 
ℱs ：Stator magnetomotive force 
：Flux linkage 
ℛ ：Reluctance 
Figure 4-7. Magnetic equivalent circuit considering leakage flux pass 
 
まず Figure 4-7 に基づいて，ロータ主磁路を鎖交する磁束1と，ステータ主磁路を鎖交する磁束2
を各部リラクタンス ℛb，ℛg，ℛs，ℛrを用いて(4-2)式のように表す． 
 





Φ1
Φ2
 = 
1
det ℛ
 





ℛb+ ℛr  ℛb
 ℛb  ℛs + ℛg + ℛb
 





ℱs
 ℱm
  ············································· (4-2) 
 
ただし，det ℛ = (ℛb + ℛr )( ℛs + ℛg + ℛb )  ℛb2  ············································· (4-3) 
 
漏れ磁束制御による可変特性を評価するためには，磁束バイパス部を流れる磁束bの挙動を把握すれ
ばよい．バイパス部磁束bは，ロータ主磁束2とステータ主磁束1の差分であるから，以下の(4-4)式
のように表すことができる． 
 
Φb = Φ2  Φ1 = 
1
det ℛ
 {(ℛg + ℛs) ℱm  ℛr ℱs }   ················································ (4-4) 
 
漏れ磁束制御型可変特性モータでは，負荷電流によって磁束バイパス部の磁束を 0 に制御することが
求められる．すなわち(4-4)式において右辺が 0 となる条件を求めると，(4-5)式のように表すことができ
る．つまり，ロータに配置される永久磁石起磁力 ℱmと各部リラクタンスが決まれば，(4-5)式を満たす
ように巻数と電流値を決定すればよいことが分かる．ただし，(4-4)式中の各部リラクタンス ℛr，ℛsが
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磁気飽和による非線形特性を有するため，実際の設計においては FEA を活用し，磁気飽和を考慮した
磁気回路設計が必要である． 
 
1
det ℛ
 {(ℛg + ℛs) ℱm  ℛr ℱs } = 0 より， 
 
ℱs ≥ 
ℛg + ℛs
 ℛr
 ℱm  ····················································································· (4-5) 
 
次に，漏れ磁束制御型可変特性モータの電流-トルク特性の数式表現について考察する． 
従来の永久磁石同期モータでは，無負荷鎖交磁束aと d 軸インダクタンス Ld および，q 軸インダク
タンス Lqを用いて以下のように表現されるのが一般的である(22)． 
 
Tr = P {a iq + (Ld – Lq ) id iq }  ······································································ (4-6) 
 
このとき，無負荷磁石磁束a は負荷電流によらず一定値として扱われることが一般的であるが，漏れ
磁束可変型モータにおいては，負荷電流に応じてロータコア内での磁束線分布が変化して，ステータ鎖
交磁束数が可変されるため，aを負荷電流の変数として扱う必要がある． 
(4-4)式によると，ロータコア内の漏れ磁束bはステータ起磁力 ℱs ，つまり負荷電流に比例して減少
するから，ステータ巻線を鎖交する磁石磁束aは負荷電流に比例して増加する．  
無負荷磁石磁束をa_0，最大負荷時の鎖交磁束をa_nor，鎖交磁束がa_nor となる負荷電流値を Iq_crと
すれば，磁石磁束のステータ巻線鎖交数aと負荷電流 iqの関係は Figure4-8 のように表され，負荷電
流の増加に伴ってaは線形に増加するが，負荷電流 iqが，磁束バイパス路を流れる磁束bが 0 となる
iq_crに達すると一定値a_norとなることが分かる． 
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Figure 4-8. Relationship between load current and d-axis flux 

したがって，磁石磁束のステータ鎖交数aは，磁石磁束の負荷電流感度係数を用いて以下のよ
うに表すことができる．

a = K iq + a_0  ·················································································································· (4-7) 
 
ただし，K = K ( iq < iq_cr ) 
          = 0 ( iq ≥ iq_cr ) 
 
よって，d 軸磁束dと q 軸磁束qは，(4-7)式の磁石磁束aを用いて以下のように表すことができる． 
 





d
q
 = 





Ld K
0 Lq
 





id
iq
 + 





a_0
0
  ····························································· (4-8) 
 
トルクは，dq 軸磁束と電流の外積により求められるから，(4-8)式を用いて(4-9)式のように表すこと
ができる．また(4-9)式からマグネットトルクの項を抜き出すと，(4-10)式が得られる． 
(4-10)式から明らかなように，漏れ磁束可変モータのトルク式は，負荷電流 iq の平方に比例する第 1
項と，負荷電流 iqに比例する第 2 項からなることが分かる．iq < iq_crの領域では負荷電流 iqの増加に伴っ
てトルク定数も増加する．臨界電流 iq_crを越えると第 1 項は 0 となるので通常の永久磁石同期モータの
マグネットトルクと同一の式となることが分かる． 
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Tr = P (d iq  q id) 
 = P {(Ld id + K iq + a_0) iq – Lq iq id} 
 = P {K iq2 + a_0 iq + Ld id iq - q id} 
= P K iq2 + P{a_0 + (Ld – Lq) id}iq  ······························································ (4-9) 
 
Tr_mag = P K iq2 + Pa_0 iq  ······································································ (4-10) 
 
 
Figure 4-9. Load current and torque characteristic 
4. 3  原理検証機の設計 
本節では，前節にて説明した漏れ磁束制御型可変特性(VLF-IPM)モータの設計要件を満足する原理検
証モータの設計，評価を行う．設計フローを Figure 4-10 に示す．まず始めに，電流負荷による可変磁
束特性の観点から基本的な磁石とフラックスバリヤのトポロジー(磁気回路形状)を決定した上で，漏れ
磁束制御性と高回転時の定出力特性を満足するアンペアターンを決定する．その後，自動車駆動用モー
タとして要求されるトルク密度，効率特性や機械強度を満足するように各諸元の設計を行う． 
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Figure 4-10. Design flow of VLF-IPM 
4. 3. 1 磁気回路トポロジーの選定 
ここでは，磁石とフラックスバリヤをどのように配置するのか基本的なトポロジーを選定する．4.2.2
節で述べたように，電流負荷に応じて磁石磁束のステータ鎖交数を変化させるためには，最低限，無負
荷状態で所望の漏れ磁束を発生させる必要があり，永久磁石磁極間に磁束バイパス路を設けることが必
須である． 
漏れ磁束の電流負荷による可変特性を発現するトポロジーでは，表面ブリッジ幅を単純に拡大したト
ポロジーや，磁石表面から裏面へ短絡させる磁束バイパスを設けた Side loop タイプや，強め界磁磁気
回路をベースとした磁束バイパス型磁気回路(56)など，いくつかのトポロジーが提案されている．表面ブ
リッジ拡幅型や Side loop 型では，磁石表面から裏面へ短絡する磁路のリラクタンスが小さいため，ロー
タコア内の短絡磁束を制御するためには多くのアンペアターンが必要であり，ステータコアの磁気飽和
により制約を受ける．また Side loop 型では，Side loop を構成するためのレイアウト制約により磁極幅
の拡大が難しいため，磁石磁束基本波成分が相対的に小さくなるという点にも考慮が必要である． 
そこで本研究では，磁極間に配置したフラックスバリヤにより磁束バイパス路を構成し，磁石裏面へ
の漏れ磁束を抑制しつつ，順突極性を付与した強め界磁モータ(56)の磁気回路をベースに，漏れ磁束制御
型可変モータの磁気回路設計を進めることとした．ここでは Figure 4-11～13 に示す 4 つのトポロジー
について，q 軸電流を変化させた時の d 軸鎖交磁束数dの関係を FEA により解析し，無負荷時の磁束
量とq軸電流負荷による可変磁束レンジについて比較を行った．Figure 4-11は一般的なIPMモータを，
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Figure 4-12には極間に磁束バイパス路と表面ブリッジを配置して，磁石を深く埋め込んだ仕様を，Figure 
4-13 は Figure 4-12 に対してフラックスバリヤの埋め込み深さを深くして，磁石から磁束バイパス路ま
での距離を短くした仕様を示す． 
各仕様について FEA を行い，q 軸電流とdの関係を解析した結果を Figure 4-14 に示す．まず一般的
な FW-IPM モータの特性を見ると，無負荷鎖交磁束が約 142[mWb]であり，他の仕様に対して最も大
きく，q 軸電流負荷によらずほぼ一定の値を示している．このため，通常の FW-IPM モータではaが
一定値として扱われても問題ない．次に FI-IPM type-1 と type-2 を見ると，無負荷時鎖交磁束に対し
て，q 軸電流負荷によりdが徐々に増加していることが確認できる．この時 type-1 では約 12[%]，type-2
では約 8[%]の磁束可変レンジが得られていることが分かった．なお type-2 では q 軸電流負荷を 7.5[A]
から 10[A]に増加させると，鎖交磁束数が減少に転じていることが分かる．これは 4.2 節でも述べた通
り，磁石から磁束バイパス路までの距離が短く，逆に磁束バイパス部からステータまでの距離が長くなっ
たために漏れ磁束の抑制が不十分となり，結果としてステータ鎖交磁束が目減りしたものである． 
 
   
Figure 4-11. Conventional IPM Figure 4-12. FI-IPM type-1 Figure 4-13. FI-IPM type-2 
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Figure 4-14. Relationship between q-axis current and d-axis flux of each topologies 
 
4. 3. 2 磁気回路の最適化 
自動車駆動用モータの要件として，小型高トルク化が求められる．原理検証機を設計するにあたり，
トルク密度向上と効率向上の両立を念頭に磁極幅を設計する．マグネットトルク発生原理から，トルク
を増大させるためには，磁極が作る起磁力空間分布に含まれる基本波成分を大きくすればよいので，磁
極幅は電気角 180[degree]度とすればよい(70)．電気角 180[degree]の表面磁石配置により理想的に均一
なギャップ磁束密度分布が得られたと仮定すれば，Figure 4-15 に示す様に，起磁力空間分布は矩形波
として表現できる． 
 
 
Figure 4-15. 矩形状の起磁力分布に含まれる基本波成分 
 
このとき，起磁力空間分布に含まれる基本波成分の振幅は 4

 Bgで最大となる．一方で，効率向上の
観点からは，トルク発生に寄与しない起磁力空間分布に含まれる高調波成分をできる限り小さくするこ
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とが求められる．電気角 180[degree]の矩形波には奇数次高調波成分が含まれるため，トルク最大化と
高調波低減の両面から磁極幅を選定する必要がある．本研究では両者を勘案して 1 磁極当たり，電気角
140[degree]程度(機械角で約 46[degree])に設定した． 
次に，4.3.1 節で選定した磁束バイパス路型トポロジーを基準にして，漏れ磁束制御型可変特性モー
タとしての磁気回路最適化を行う．漏れ磁束可変レンジの拡大とトルク密度向上の観点から，Figure4-16
に示す各部形状をパラメータとし，目的関数として以下の 3 つを設定して L18 直交表を用いた実験計画
法による感度解析を行う．  
 
Figure 4-16. Sensitivity analysis model and control factors 
 
Table 4-1. Specification of analysis model 
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＜目的関数＞ 
I. 最大負荷時の磁石磁束鎖交数aの増大 
II. 磁石磁束鎖交数aの可変レンジ拡大 
III. 最大電流負荷時の磁気飽和による磁石磁束鎖交数減少量の低減 
 
目的関数の定義を Figure 4-17 に示す．I の「最大負荷時の磁石磁束鎖交数aの増大」は，d 軸磁石
磁束鎖交数で定義される．最大電流を印加したときの磁石磁束鎖交数が多いほど最大トルクも大きくな
るので，この指標を大きくする形状パラメータを抽出する．II の「磁石磁束鎖交数a の可変レンジ拡
大」は，無負荷時の磁石磁束鎖交数と，負荷時の最大鎖交磁束との差で定義される．この差が大きいほ
ど，特性可変範囲が大きいことを意味しており，低～中負荷や高速回転時の鉄損低減につながる指標で
ある．III の「最大電流負荷時の磁気飽和による磁石磁束鎖交数減少量の低減」は，磁石磁束鎖交数の
最大値と，最大電流負荷時の磁石磁束鎖交数の差で定義される指標である．この差が大きいと，磁気飽
和により電流あたりのトルクが減少することを意味するので，できる限り小さくすることを目指す． 
 
 
Figure 4-17. Definition of objective functions 
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次に制御因子と水準を Table 4-2 に，L18 直交表を Table 4-3 にそれぞれ示す． 
 
Table 4-2. Control factors and levels 
 
 
Table 4-3. L18 orthogonal array 
 
 
目的関数 I の「最大負荷時の磁石磁束鎖交数aの増大」について感度解析を行った結果を Figure 4-18
に示す．結果から，磁石磁束鎖交数aの増大させるためには，ブリッジ幅(A)やバイパス幅(B)の感度は
低く，フラックスバリヤ深さ(C)，磁石埋め込み深さ(D)および，磁石厚(E)の感度が高いことが分かった．
これは，磁石厚みを増して，埋め込み深さを深くすることで磁束量を増大させ，フラックスバリヤ深さ
を浅くしてロータコア内部での磁石磁束短絡ができるだけ小さくした仕様となっていると理解できる．
各因子について，○印を付与した水準を選択した FEA モデルを作成して電流-d 軸磁束特性を計算した
結果を Figure 4-19 に示しており，ロータコア内における磁石磁束の漏れ量を抑制して最大磁束鎖交数
を増大させた結果，磁束可変レンジは小さくなっていることが分かる． 
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Figure 4-18. Response graph (Objective function; I) 
 
 
Figure 4-19. Relationship between current and d-axis flux (Objective function; I) 
 
次に，目的関数 II の「磁石磁束鎖交数aの可変レンジ拡大」について感度解析を行った結果を Figure 
4-20 に示す．結果から因子(C)のフラックスバリヤ深さの感度がその他因子の感度に比べて大きく，逆
にその他の因子の影響は少ないことが分かる．フラックスバリヤ深さ，つまりロータ表面から極間フラッ
クスバリヤまでの距離が大きいことは，磁石磁束が隣接極へバイパスする経路幅が大きいことであり，
当然漏れ磁束量は多くなることが理解できる．因子(A)のブリッジ幅や因子(B)のバイパス幅の感度が引
くことから考察すると，漏れ磁束経路入口部である因子(C)が漏れ磁束量に対して支配的な因子であり，
漏れ磁束可変モータにおいて重要であることが分かる． 
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Figure 4-20. Response graph (Objective function; II) 
 
 
Figure 4-21. Relationship between current and d-axis flux (Objective function; II) 
 
次に，目的関数 III の「最大電流負荷時の磁気飽和による磁石磁束鎖交数減少量の低減」について感
度解析を行った結果を Figure 4-22 に示す．結果から最大電流負荷時の磁気飽和を軽減に対しては，フ
ラックスバリヤ深さ(C)，磁石埋め込み深さ(D)および，磁石厚(E)の感度が，(A)および(B)の感度に対し
て高いことが確認できる．Figure 4-23 の電流-d 軸磁束特性を見ると，最大鎖交磁束数に対して，最大
電流負荷時の磁束鎖交数がほぼ同等の値を示しており，飽和を軽減できていることが確認できる． 
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Figure 4-22. Response graph (Objective function; III) 
 
 
Figure 4-23. Relationship between current and d-axis flux (Objective function; III) 
 
目的関数 I～III についての感度解析結果を踏まえて，各因子の最適水準の選定を行う．まず因子(A)
のブリッジ幅は，目的関数 I～III の評価結果の中で最も感度の高い II の可変レンジ拡大に適した水準 1
を選定した．次に因子(B)のバイパス幅は，目的関数 II の「可変レンジの拡大」に対しては水準による
影響はほとんどないため，目的関数 Iおよび IIIにおいて適した水準 1を選定した．因子(C)については，
目的関数 I の「磁石磁束鎖交数の増大」と，目的関数 II の「可変レンジ増大」および III の「磁気飽和
の軽減」が逆の傾向を持つが，今回の原理検証機では可変特性の評価を目的としていることから，目的
関数 II と III に適した水準 3 を選定した．また因子(D)および(E)については，目的関数 I～III すべての
解析において，同様の特性を持っているため，適した水準 3 を選定した． 
Table 4-4 に今回の感度解析で設定した因子と水準の中で，漏れ磁束制御型可変特性モータとして最
適な組み合わせを，Figure 4-24 に選定した水準を反映したロータ形状を，Figure 4-25 に同形状にて解
析した電流-d 軸磁束特性を示す． 
 
    95 
Table 4-4. Optimum levels of each fator 
 
 
 
Figure 4-24. Optimum configuration of VLF-IPM rotor based on the sensitivity analysis 
 
 
Figure 4-25. Relationship of current and d-axis flux of optimum configuration 
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4. 3. 3 定出力特性を考慮したアンペアターン設計 
電動車駆動用モータでは，急坂登坂や段差乗り越えのための低速大トルクに加えて，高速走行時のよ
うな高回転域の出力も求められるため，原理検証機でも定出力特性を持つようなアンペアターンの設計
を行う．漏れ磁束制御型可変特性モータでは，漏れ磁束を可変するために必要なアンペアターンと，高
速域における出力特性を考慮した巻数と相電流の設計が必要である．本節では 4.2.2 節で得られたロー
タコア形状を基に可変漏れ磁束特性と定出力特性を両立するアンペアターンの設計を行う． 
まず漏れ磁束特性とアンペアターンの関係について考察する．ロータコア内における漏れ磁束特性は
ステータ巻線が作る起磁力の大きさに相関を持つため，巻数と電流値の積であるアンペアターンでのみ
評価すればよい．横軸にアンペアターンを取り縦軸に d 軸磁束をプロットすると，Figure 4-26 のよう
な特性が得られる．無負荷状態ではロータコア内で磁石磁束が隣接極へ短絡するため，結果的にステー
タ巻線を鎖交する量が減少するため d 軸磁束は 290 [mWb]程度となっている．アンペアターンの増加に
したがってロータコア内の磁束短絡量が徐々に減少するため，結果的にステータ巻線を鎖交する量が増
加して d 軸磁束が 370 [mWb]程度まで増加することが分かる．この設計では 420 [AT]近傍で d 軸磁束
が最大値を持ち，それ以上のアンペアターンでは徐々に減少していく傾向が見られる．本論文の原理検
証機設計では，最大トルク特性と磁束可変レンジ，最大電流負荷時の d 軸磁束低減量を考慮して，定格
時の最大アンペアターンを 630 [AT]とした． 
 
 
Figure 4-26. Relationship between ampere turn and d-axis flux 
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(a) No-load condition (0 AT) (b) Loaded condition (630AT) 
Figure 4-27. Comparison of magnetic flux distribution for each numbers of ampare turn 
 
次に高回転域における定出力特性を考慮して巻数を設計する．永久磁石同期モータでは回転数の増加
に比例して磁石磁束による誘起電圧が上昇し，この誘起電圧と巻線抵抗，インダクタンスにより決まる
電圧が電源電電圧を上回ると巻線に通電ができなくなるために出力が 0 となる． 
このとき永久磁石同期モータの電圧方程式は(4-11)式のように表される．第 1 項は巻線抵抗による電
圧降下を，第 2 項は誘起電圧，第 3 項は過渡項を表す．第 2 項の誘起電圧は(4-12)式である．ここで過
渡項を省略して整理すると(4-13)式のように表現できる． 
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Va = vd 2 + vq 2 = ( Ra id -  Lq iq )2 + (Ra iq + Ld id +  a)2  ···················· (4-13) 
 
(4-13)式の Vaが線間電圧に相当し，運転中にこの Vaが線間電圧 Vlを越えないように電流ベクトル id
および iqを適切に制御する必要がある．これを dq 軸上に表現したのが Figure 4-28 である．定出力特
性を持つためには電流ベクトルの選択によりoを 0に制御できるようにモータパラメータを設計する
必要がある．このことから磁石磁束a と Ld id の関係を(4-14)式を満たすように設計すればよいことが
分かる． 
 
a = Ld id  ······························································································ (4-14) 
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Figure 4-28. Vector diagram of conventional IPM motor 
 
一方，漏れ磁束制御型可変特性モータでは，通常一定値として扱われるaが Figure 4-29 に示すよう
に負荷電流の関数となるため，(4-14)式をそのまま用いることができない．そこで本研究では，電流位
相 90[degree]，かつ最大電流時の d 軸磁束d を評価指標として用いる．つまり高回転条件において d
軸磁束dを 0 に制御できるモータパラメータとしておけば定出力特性が得られることが分かる． 
 
Figure 4-29. Vector diagram of VLF-IPM motor 
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次に，定出力特性の観点からステータコイルの巻数の検討を行う．Figure 4-29から，d軸磁束dは(4-15)
式で表現されるが，磁石磁束鎖交数aと d軸インダクタンスLdのいずれも巻数Nmの関数であるため，
本研究では巻数 Nmをパラメータに設定して，最大 d 軸電流時の d 軸磁束を FEA により計算し，最適
な巻数を調べた(Figure 4-30)．永久磁石同期モータが高速回転域で定出力特性を持つためには，(4-15)
式にしたがって，定格電流を電流進角 90[degree]で印加したときの d 軸鎖交磁束dが 0 となるように巻
数 Nmを設定すればよい(22)．FEA により求めた巻数と d 軸磁束の関係(Figure 4-30)から，この原理検
証機では 21[turn]で定出力特性が得られることが明らかになった． 
 
d = a(Nm)  Ld (Nm) id  ·········································································· (4-15) 
 
 
Figure 4-30. FEA result of optimum numbers of turn considering constant power characteristic 
 
次に Figure 4-26 で求めた漏れ磁束制御に必要なアンペアターンと，Figure 4-30 で得られた巻数と
の関係を Figure 4-31 に示す．高回転域における定出力要件からは 21[turn]が適しており，漏れ磁束可
変特性要件からは 630 [AT]以上の起磁力が必要となる．定格電流値 30[Arms]を考慮すれば，21[turn]の
時にすべての要件を満足できていることが確認できる．よって原理検証機の巻数 Nmを 21 として，次
節以降で特性の検証を行う． 
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Figure 4-31. Selectabke design space, which is relationship between  
numbers of turn and phase current capability 
 
4. 4  原理検証機の特性評価 
本節では，FEA を用いて漏れ磁束制御型可変特性モータの特性評価を行う．まず始めに設計した原理
検証機の磁気回路から磁束バイパス路を取り除いた IPM モータを設計し，磁束バイパス路の有無が出
力特性に与える影響を考察する．次に，原理検証機と同等の出力特性を持つ従来型 IPM モータに対し
て，磁束バイパス構造が回転強度との関係を明らかにする．加えて同等の出力特性をもつ従来機と効率
特性や損失について比較検証を行い，提案する漏れ磁束制御型可変特性モータが，自動車駆動用モータ
として適していることを示す． 
4. 4. 1 従来 IPM モータとの比較(1) -漏れ磁束可変による出力範囲の拡大- 
ここでは，原理検証機に設けられている磁束バイパス路を取り除いた IPM モータを設計し，それぞ
れの出力特性を比較する．Figure 4-32(a)に原理検証機の断面形状を，Figure 4-32(b)に磁束バイパス路
を取り除いた比較対象 IPM-(1)モータの断面形状を示す．電流電圧条件や外径寸法，出力は同等とし，
最大トルクをほぼ同等に揃えるために，比較対象 IPM-(1)の巻数を 18[turn]としている．この時，巻数
の調整にともなう占積率の違いがでないようにコイル断面積を増やしている．それぞれの諸元をTable 4-5
に示す． 
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(a) Proof-of-principle model 
<VLF-IPM> 
(b) Eliminated flux bypass model 
<Comparable IPM-(1)> 
Figure 4-32. Cross sectional view of VLF-IPM and comparable IPM-(1) 
 
Table 4-5. Specifications of VLF-IPM and comparable IPM-(1) 
 
 
FEA により速度-トルク特性を解析した結果を Figure 4-33 に示す．最大トルクは VLF-IPM が約 65 
[Nm]，比較対象 IPM-(1)が約 60 [Nm]で，巻数の調整によりほぼ同等のトルクが得られていることが分
かる．基底回転数以上の領域では，定出力特性となるように設計した VLF-IPM が 10000 [min-1]以上で
出力を保持できているのに対して，比較対象 IPM-(1)では 8500 [min-1] 近傍で誘起電圧が電源電圧上限
に達するために出力停止となる． 
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Figure 4-33. Comparison of torque-speed envelops (simulation) 
 
VLF-IPM では，基底回転数以上の動作点において電流進角制御を行うことで，同時に q 軸電流を抑
制することになり，ロータコア内の漏れ磁束が増加する．結果，磁石磁束のステータ巻線鎖交数が減少
して誘起電圧が減少するため，電圧上限に達する回転数を増大することができる．通常の永久磁石同期
モータでは，基底回転数以上の領域では磁石磁束の鎖交による誘起電圧を弱め界磁電流 idのみで抑制し
なければならず，回転数の高い領域ではより多くの弱め界磁電流が必要となる．Figure 4-34 には，そ
れぞれの速度-電流進角特性を示しており，比較対象 IPM-(1)が 8500 [min-1] 付近で電流位相 90[degree]
に達し，それ以上の弱め界磁制御が不能となって回転限界に達していることが分かる．一方の VLF-IPM
では 10000 [min-1]以上の領域でも弱め界磁量に余裕が見られる． 
また Figure 4-35 には出力特性を示しており，VLF-IPM が設計通り高回転域においても定出力特性
を有しているが，比較対象の IPM-(1)では基底回転数付近で最大出力を得るものの，それ以上の回転数
では出力を保持できていないことが確認できる． 
以上の結果から，漏れ磁束制御型可変特性モータ(VLF-IPM)では，電流進角により q 軸電流が抑制さ
れることに伴ってロータコア内の漏れ磁束が増大し，結果としてステータ巻線を鎖交する磁石磁束が減
少するため，従来の弱め界磁制御量のみに比べて，少ない電流進角量で誘起電圧が抑制されることが分
かった．これにより電気的な回転限界の増大というメリットに加えて，弱め界磁電流低減による銅損低
減の効果も期待される．損失低減効果の詳細については 4.4.3 節にて解説する．  
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Figure 4-34. Comparison of current angle characteristics (simulation) 
 
 
Figure 4-35. Comparison of power characterisitcs (simulation) 
 
4. 4. 2 従来 IPM モータとの比較(2) -漏れ磁束バイパスによる回転強度向上と効率特性の改善 
前節の比較対象 IPM-(1)との比較では，磁束バイパス路の有無がモータ特性に及ぼす影響を確認する
ため，比較対象機では単純に磁束バイパス路を取り除いた磁気回路を用いた．次に示す比較では，q 軸
上のフラックスバリヤを取り除き，より通常の IPM モータと近い磁気回路形状を用いて比較を行う．
巻数の選定においては，比較対象 IPM においても高回転域で定出力特性を持ち，それぞれがほぼ同等
の速度-トルク特性となるように，Figure 4-30と同様に巻数の設計を行った．磁気回路形状をFigure 4-36 
(b)に，諸元表を Table 4-6 に示す． 
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(a) Proof-of-principle model 
<VLF-IPM> 
(b) Conventional IPM with q-axis flux pass 
<Comparable IPM-(2)> 
Figure 4-36. Cross sectional view of VLF-IPM and comparable IPM-(2) 
 
Table 4-6. Specifications of VLF-IPM and comparable IPM-(2) 
 
 
まず始めに，漏れ磁束制御型可変特性モータ(VLF-IPMモータ)の特徴を回転強度の観点から考察する．
通常の埋込み磁石型モータ(IPM モータ)では，磁石磁束をできる限り有効に活用するために，ロータコ
ア内における漏れ磁束を小さく設計するのが一般的であり，漏れ磁束経路となるブリッジ部は，できる
限り細く構成することが望ましい(Figure 4-37)．一方で回転強度の観点からは，このブリッジ部が磁石
やコアに作用する遠心力を保持する機能を果たしているため，要求回転数において十分な強度を有する
必要があり，漏れ磁束の低減と回転強度要求をバランスさせた設計が求められる． 
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Figure 4-38 は，比較対象 IPM-(2)モータの応力解析結果の例を示しており，磁石に作用する遠心力
が作用する磁石横のブリッジ部に応力集中していることが分かる．ロータコアの許容応力は，ロータコ
ア材料の降伏応力と安全率，その他の設計指標を勘案して決定されるが，いずれにせよこの応力値をで
きる限り小さくするように設計を行うことが望ましい． 
 
 
Figure 4-37. Leakage flux pass of comparable IPM-(2) 
 
  
(a) Mechanical stress distribution  
by centrifugal force 
(b) Maximum stress part 
Figure 4-38. Mehanical stress analysis for comparable IPM-(2)  
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次に VLF-IPM モータのロータコア形状を示す(Figure 4-39)．VLF-IPM モータでは磁石磁束を電流
負荷に応じて可変させるために，意図的にブリッジ部の幅を大きくして，無負荷時のロータコア内の磁
束短絡量を増加させている．結果的に，磁石とコアに作用する遠心力を保持するブリッジ部に生じる応
力値は小さくなる．Figure 4-40 は VLF-IPM モータの遠心力による応力解析を行った結果を示してお
り，ロータ表面のブリッジ部の拡大と磁束バイパス部の配置の効果により，ロータコアの周方向引っ張
り応力が緩和され，結果的に磁石横ブリッジ部に作用する荷重が低減されることで応力も低下している
ことが分かる．また最大応力部となった磁束バイパス部の応力値も，比較対象IPM-(2)モータで366[MPa]
に達していた応力が 256[MPa]まで低減されており，回転強度の向上が確かめられた．  
 
 
Figure 4-39. Leakage flux pass of VLF-IPM 
 
  
(a) Mechanical stress distribution  
by centrifugal force 
(b) Maximum stress part 
Figure 4-40. Mehanical stress analysis for VLF-IPM  
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それぞれの最大応力と回転数の関係をグラフに示したのが Figure 4-41 である．遠心力は回転数の平
方に比例するため，回転数と応力の関係は 2 次曲線となる．それぞれの最大応力が許容応力に達する回
転数を比較すると，今回の比較対象モデルにおいては，VLF-IPM は比較対象 IPM-(2)モータに対して
約 20[%]の高回転化が可能であることが確認できた． 
 
 
Figure 4-41. Maximum stress reduction of VLF-IPM structure 
 
次に，漏れ磁束可変特性がモータ効率に及ぼす影響について考察する．比較対象 IPM-(2)では，VLF-IPM
の巻数が 21[turn]であるのに対して，高回転域での定出力特性が得られるように巻数の設計を行った結
果，28[turn]で設計されている．これは同一磁石量の場合，通常の IPM モータでは，VLF-IPM と比べ
てより多くの弱め界磁制御量が必要となることに起因する．また同一のスロット占積率を仮定すると，
VLF-IPM の方がターン数を低減できるので電流密度を低く設計できることを意味する． 
一方で，磁石磁束のステータ巻線鎖交数a は巻数に比例するため，a に比例するトルクも同様に減
少することになる． 
Figure 4-42 には VLF-IPM と比較対象 IPM-(2)の電流位相-トルク特性を示す．ただし VLF-IPM に
ついては，比較対象 IPM-(2)と同等の電流値となる 30[Arms]で駆動した場合の特性と，比較対象機と同
等の電流密度条件となる 40[Arms]の 2 つの条件で求めた特性について記載している．まず電流進角 0 に
おけるトルクを比較すると，30[Arms]でVLF-IPMを駆動した時のトルクが約56[Nm]であるのに対して，
比較対象 IPM-(2)を 30[Arms]で駆動した時のトルクが約 69[Nm]であり，巻き数比とほぼ同等の約 23[%]
の乖離が確認できる．一方，VLF-IPM を比較対象 IPM-(2)と同等の電流密度となる 40[Arms]で駆動し
た時にはトルクが約 70[Nm]であり，理論通り比較対象 IPM-(2)とほぼ同等のトルクが得られているこ
とが分かる．このことから，VLF-IPM モータでは無負荷時のロータコア内における漏れ磁束は，負荷
電流によってほぼ 0 まで制御されてステータ巻線を鎖交する磁路に可変し，結果として同等のトルク特
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性が得られることを示している． 
ただし，電流進角時の最大トルクで比較すると，40 [Arms]で駆動した VLF-IPM のトルクが約 84[Nm]
であるのに対して比較対象 IPM-(2)のトルクが約 95[Nm]であり，VLF-IPM のトルクが約 13[%]小さい
ことが分かる．これは，突極比の違いと，電流進角時の漏れ磁束特性の2つの理由で説明できる．VLF-IPM
では磁極間に磁束短絡用のバイパス路を設けるためにq軸上にフラックスバリヤを配置する必要があり，
q 軸インダクタンスが小さくなるため，結果的に突極比が小さくなる．つまり VLF-IPM ではリラクタ
ンストルクが従来型 IPMに対して減少する傾向にある．またロータコア内の漏れ磁束は電流進角に伴っ
て増加する傾向を示すので，電流進角により磁石磁束のステータ巻線鎖交数も同時に減少に伴ってマグ
ネットトルクも低下する． 
 
 
Figure 4-42. Relationship between current angle and torque characteristics 
 
次にVLF-IPMと比較対象 IPM-(2)の速度-トルク特性および，出力特を比較した結果をそれぞれFigure 
4-43 および Figure 4-44 に示す．相電流 40 [Arms]で VLF-IPM を駆動した時の最大トルクは，比較対象
IPM-(2)のトルクに比べて，Figure 4-41 に示した様に電流進角時のリラクタンストルクの差により約
13[%]程度小さくなっている．一方，誘起電圧が電源電圧に達する基底回転数は，比較対象 IPM-(2)の
約 800 [min-1] に対して約 1.5 倍の 1200[min-1]まで増加していることがわかる． 
また Figure 4-44 の出力特性では，比較対象 IPM-(2)と VLF-IPM(相電流 30[Arms])ともに定出力特性
が得られていることが確認でき，低回転域では比較対象 IPM-(2)の出力の方が大きいが，1800 [min-1]
を越える付近で VLF-IPM(相電流 30[Arms])の出力が上回る．これは，1800 [min-1] 以上の領域では
VLF-IPM の電流密度が比較対象 IPM-(2)よりも常に低く，銅損低減が可能であることを示している． 
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Figure 4-43. Comparison of torque-speed envelops 
 
   
Figure 4-44. Comparison of power characterisitcs 
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これらの結果から，VLF-IPM は低突極比と漏れ磁束の電流進角特性の影響により，比較対象 IPM-(2)
に対して最大トルクは約 13[%]程度劣るものの，漏れ磁束制御による可変特性の効果により，基底回転
数の増大が可能となり，加えて1800 [min-1] 以上の領域では，漏れ磁束特性による鉄損低減効果に加え，
電流密度低減による銅損低減も期待できることが分かった． 
Figure 4-42～44 の結果を踏まえて，原理検証機の FEA による解析結果を用いて，比較対象 IPM-(2)
と VLF-IPM の効率特性について考察する．ここで効率特性の比較を行う目的は，車両駆動用モータと
して VLF-IPM を適用した場合の電費向上効果を確認することであるから，速度-トルク特性を車載相当
に補正する必要がある．ここでは原理検証機を直列に 3 つ直列にした状態を想定して，同一回転数にお
けるトルクを 3 倍換算して効率特性マップを作成する． 
また前述のように VLF-IPM モータでは比較対象 IPM-(2)モータに対して，同一電流密度条件での最大
トルクが約13[%]程度小さいが，ここでは同一の速度-トルク特性を用いて電費評価を行うため，VLF-IPM
の減速比を従来 IPM の減速比に対して大きく設定して，最大トルクが同等となる条件で動作点効率の
比較を行う．VLF-IPM では Figure 4-41 で示したように，磁束バイパス構造により，従来 IPM に対し
て許容回転数が約 20[%]向上しており，駆動モータの出力軸から減速ギヤを介して駆動輪に接続される
ような電動車両の構成を想定すれば，15[%]程度の減速ギヤ比の変更は許容範囲内であり，ギヤ比変更
による高回転化についても十分許容できる． 
効率計算においては，JSOL Corporation の JMAG Designer Ver.13 の鉄損計算ツールを用いた．同
ツールでは，磁場解析により求めた各有限要素の磁束密度と周波数の情報から，使用する電磁鋼板の鉄
損特性データベース(磁束密度と周波数ごとに測定された値)と参照して鉄損値が算出される(125)． 
JMAG では磁場解析の結果を用いて後処理にて鉄損を計算するアルゴリズムのため，解析により得ら
れた機械出力(トルク×回転数)には鉄損による出力低下分が含まれていない．そこで本論文の効率評価
では(4-16)式に示すように解析により得られた機械出力と後処理により求めた鉄損と電流値から算出し
た銅損の和を投入エネルギーと仮定し，機械出力を投入エネルギーで除した値を仮想的に効率として用
いている． 
 
効率 = 
FEAトルク×回転数 
 FEAトルク×回転数＋FEA鉄損＋銅損
  ·········································· (4-16) 
 
Figure 4-45 (a)に比較対象 IPM-(2)モータの効率特性を，Figure 4-45(b)に VLF-IPM モータ(相電流
40 [Arms])の効率特性を示す．まず両者の最高効率点を比較すると，従来 IPM では 1000 [min-1]，15 [Nm]
付近で最高効率 96%を得ているのに対して，VLF-IPM では 2000 [min-1]，15 [Nm]付近で同じく 96%
程度の効率を得ていることが分かる．ただし，最高効率の値に差はないものの高効率となる範囲は大き
く異なっており，比較対象 IPM-(2)では基底回転数以上の領域では急激に効率の低下がみられる．一方
の VLF-IPM では，高効率範囲が高速側に大きく拡大しており，低負荷高速域における鉄損と銅損の低
減の効果によると考えられる．またFigure 4-45上に記載している電費評価モードの一つであるLA4 mode
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の動作点軌跡と高効率領域を見ると，比較対象 IPM-(2)モータでは 2000 [min-1]以上の回転数領域では
動作点効率が低いのに対して，VLF-IPM ではモード走行軌跡上の効率が大幅に向上していることが分
かる． 
 
(a) Efficiency map of comparable IPM-(2) 
 
(b) Efficiency map of VLF-IPM  
Figure 4-45. Comparison of efficiency maps 
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ここで比較対象 IPM-(2)モータと VLF-IPM モータの効率特性の違いについてもう少し詳しく分析す
る．まず Figure 4-46 にそれぞれの鉄損特性を示す．電磁鋼板内で生じる鉄損は，ヒステリシス損失が
回転数に比例し，渦電流損が周波数の 2 乗に比例するため，結果からもほぼ回転数に依存していること
が分かる．比較対象 IPM-(2)モータと VLF-IPM の傾向を比べると，VLF-IPM では同一回転数における
鉄損が大幅に改善されており，加えて低負荷域における鉄損の改善もみられる．これは負荷が減少する
低負荷域において磁石磁束鎖交数が減少し，ステータコア鉄損が減少した効果である． 
 
 
(a) Iron loss map of comparable IPM-(2) 
 
(b) Iron loss map of VLF-IPM  
Figure 4-46. Comparison of iron loss maps 
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次に Figure 4-47 にそれぞれの銅損の計算結果を示す．VLF-IPM モータの基底回転数以下の領域で
は，突極比減少と電流進角時の漏れ磁束特性の影響により，電流あたりのトルクが約 13[%]小さいため，
比較対象 IPM-(2)に対して同一トルクを得るための電流値が大きくなるため銅損が増加する．一方で，
基底回転数以上の領域では，Figure 4-43 で説明したように，同一相電流条件ではコイル断面積が比較
対象 IPM-(2)に対して大きく，電流密度が低い状態で同一のトルクが得られ，かつ漏れ磁束可変特性の
効果により弱め界磁電流が小さくて良いので，低負荷高回転領域で銅損が大幅に低減される． 
 
(a) Copper loss map of comparable IPM-(2) 
 
 
(b) Copper loss map of VLF-IPM  
Figure 4-47. Comparison of copper loss maps 
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次に Figure 4-48(a)に比較対象 IPM-(2)モータと VLF-IPM モータの鉄損の差分マップを，Figure 
4-48(b)に銅損の差分マップを示す．Figure 4-48(a)の鉄損差分マップを見ると，VLF-IPM の鉄損が比
較対象 IPM-(2)モータの鉄損を下回る境界線が，トルクが約 30[Nm]以下で回転数が約 1500[min-1]付近
であることが分かる．また Figure 4-48(b)の銅損差分マップを見ると，概ね基底回転数以上の領域で
VLF-IPM の銅損が比較対象 IPM-(2)の銅損を下回っていることが確認できる．結果として，VLF-IPM
モータでは基底回転数以下の高負荷領域では電流あたりの銅損が増加するために効率が低下するが，低
負荷～中負荷領域や高速回転域においては鉄損銅損ともに漏れ磁束可変特性の効果によって効率が向上
することが確認できた． 
 
 
(a) Iron loss map (Subtract comparable IPM-(2) from VLF-IPM) 
 
(b) Copper loss map (Subtract comparable IPM-(2) from VLF-IPM)  
Figure 4-48. Loss difference map of VLF-IPM and comparable IPM-(2) 
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今回計算した比較対象 IPM-(2)モータと VLF-IPM モータの効率マップを用いて，モード走行時のエ
ネルギー消費量を概算した結果の一例を Figure 4-49 に示す．走行モードは低～中負荷走行が主な LA4 
city モードと，高速道路走行が主な High way モードを 0.55 : 0.45 の比率でミックスした Comb モード
とした．モード走行時の消費エネルギー計算では，車両重量，転がり抵抗，空気抵抗や減速機を加味し，
走行モードの各時刻におけるモータ動作点を計算し，同動作点における損失を積算して総損失を求めて
いる．計算に用いた数値は，一般的な電気自動車の車両諸元を仮置きして算出している．Figure 4-49
から，VLF-IPM は LA4 comb モードの場合，従来 IPM に対して約 17[%]の消費エネルギーが低減され
ていることが分かる．また Figure 45～48 から明らかなように，VLF-IPM 化による消費エネルギー低
減の効果は低～中負荷および，高速回転域で大きくなるので，高速走行比率の高い北米や欧州のモード
ではさらに改善効果が拡大する． 
 
 
Figure 4-49. Comparison of energy loss on duty cycle driving (LA4 Comb mode) 
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4. 5  原理検証実験および考察 
4.3 と 4.4 節にておいて，設計・特性解析を行った VLF-IPM の原理検証機を実際に試作し，負荷電
流による磁石磁束のステータ鎖交数可変特性の評価を行う．  
4. 5. 1 実験装置の構成と仕様 
評価装置の構成はFigure 4-50に示すとおり，供試モータと負荷モータの間にトルク検出器を配置し，
計測トルクと回転数から機械出力を算出，一方で供試モータの電流および電圧から投入電力を演算し，
効率を求める．また実験装置の各諸元は Table 4-7～4-9 に示す通りである． 
VLF-IPMでは，3章で述べた可変磁力モータのように磁石磁力そのものを制御するわけではない為，
モータ制御の観点では通常の永久磁石同期モータと同様の電流ベクトル制御が適用できる(Figure 4-51)． 
 
 
Figure 4-50. Schematic drawing of experimental setup for evaluating VLF-IPM 
 
 
Figure 4-51. Picture of experimental setup 
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Table 4-7. Specifications of experimental setup  
 
 
Table 4-8. Specifications of inverter 
 
 
Table 4-9. Specifications of power module 
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Figure 4-52. Control block diagram for VLF-IPM 
 
4. 5. 2 実験結果および考察 
漏れ磁束制御型可変特性(VLF-IPM)モータの最大の特徴は，q軸電流の増減に伴って磁石磁束のステー
タ鎖交数が受動的に可変することである．この磁石磁束鎖交数は，4.3 節で述べたように q 軸電流だけ
でなく d 軸電流にも依存することが明らかになっているが，一方で，漏れ磁束の基本特性を把握するた
めには q 軸電流のみを印加したときの鎖交磁束特性を評価することが有用である．Figure 4-53 は，原
理検証機に 0 ～20[A]の q 軸電流を印加して q 軸電流-トルク特性を実測した結果を示す． 
VLF-IPM モータに q 軸電流を印加すると，4.2.3 節の理論解析で説明したようにロータコア内におけ
る漏れ磁束が生じている負荷領域では，q 軸電流の増加に伴って徐々に漏れ量が減少して磁石磁束のス
テータ鎖交数が増加するため，概ねトルク定数が電流比例の特性を示し，結果として電流-トルク特性は
2 次関数的な挙動を示すことが想定される．今回試作した原理検証機では，低負荷領域では理論解析通
り下に凸の 2 次関数的な挙動を示しており，q 軸電流によりロータコア内の磁束短絡量が受動的に制御
されていることが分かる．また q 軸電流が 20 [A]付近に達すると，電流-トルク特性は一般的な永久磁
石同期モータと同じく線形を示しており，ロータコア内における磁束短絡が q 軸電流印加により抑制さ
れたことが分かる． 
q 軸電流のみを印加した場合のトルクは，(4-6)式において id = 0 とすれば極対数 P と磁石磁束a，q
軸電流 iqとの積で表されるから，実測トルクを極対数 P と q 軸電流 iqで除すことで，iq電流に対する磁
石磁束のステータ鎖交数aが算出できる．Figure 4-54 は実測トルクを用いて q 軸電流に対するaを算
出した結果を示しており，原理検証機が約 20[%]の可変磁束特性を有することが明らかになった． 
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Figure 4-53. Relationship between q-axis current and torque (Measured) 
 
 
Figure 4-54. Relationship between q-axis current and d-axis flux (Calculated by measured torque) 
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4. 6  結言 
本章では，磁石磁束可変型モータの1案として，漏れ磁束制御型可変特性(VLF-IPM)モータを提案し，
ロータコア内に設けた磁束バイパス路を適切に配置することで，電流負荷によって磁束短絡量を制御す
る VLF-IPM モータの基本原理を説明した．ロータコア内における磁束バイパス路を考慮した磁気等価
回路を用いて電流負荷による可変特性を説明し，トルク定数が電流の関数として表現できることを理論
的に示した． 
次に VLF-IPM モータのトポロジー選定の考え方や，漏れ磁束特性の設計手法，アンペアターンの設
計手法について提案し，磁石磁束鎖交数の可変レンジ拡大と最大鎖交磁束の増大を両立する原理検証機
を，実験計画法を適用して設計・試作を行った．試作した原理検証機において，電流負荷に応じて磁石
磁束のステータ鎖交数が変化することを FEA と実験により確認し，VLF-IPM モータの基本原理を実証
した．また取得した VLF-IPM モータの効率特性を用いて，モード走行時の消費エネルギーを概算して
従来型 IPM モータの消費エネルギーと比較を行い，約 17[%]の損失低減が可能であることを示した． 
VLF-IPM モータは，ロータコア形状が通常の IPM モータと少し異なる以外は，同様の設計・製造が
可能であり，従来同等の電流ベクトル制御の適用も可能であることから，可変速運転が求められる用途
においては有効である．現時点では弱め界磁時の漏れ磁束特性により，従来 IPM に対してリラクタン
ストルクが目減りするという特徴があるため，今後は漏れ磁束特性が q 軸電流に対して高感度で，かつ
d 軸電流に対してはロバストとなる磁気回路について研究を進めていくことが求められる． 
 
以下は，本章で示した研究成果の一覧である． 
(1) 負荷電流によるロータコア内の漏れ磁束制御性の現象解明 
(2) 漏れ磁束制御型可変特性モータの成立要件の整理 
(3) 磁気等価回路を用いた磁束短絡現象の理論的解釈および数式の導出 
(4) 磁気回路トポロジーの検討および，VLF-IPM モータの設計手法の構築 
(5) VLF-IPM モータ原理検証機と従来型 IPM モータとの特性比較 
(6) 原理検証機による効率特性評価，モード走行時における消費エネルギーの比較・評価 
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第5章 まとめ 
5. 1  研究成果 
車両駆動用モータとして，小型・高効率化の観点から広く用いられている永久磁石同期モータについ
て，本研究では，動作点平均効率の改善という視点で，従来は一定値として考えられていた永久磁石磁
束のステータ鎖交数を可変することが可能な 2 つの形式の可変磁石磁束モータを提案し，これらのモー
タを電動車駆動に適用した場合にモード走行時の総消費エネルギーを抑制できることを，理論的，解析
的，および実験的に明らかにした． 
第 2 章では，これまで取り組まれてきた永久磁石同期モータの効率改善に対する取り組みについて，
電機設計や材料開発，構造や工法に分類して解説した．また永久磁石同期モータと，誘導機やスイッチ
ドリラクタンス機など他の形式のモータと対比することで，永久磁石同期モータが，車両駆動用モータ
として小型・高効率化の観点から適していることを示すとともに，磁石磁束が一定であるがゆえに，低
負荷域や高速域では損失が増大することを示した．この磁石磁束を動作点に応じて可変得ることができ
れば，小型・高効率な特性を保持したまま，動作点平均効率についてもさらなる改善が可能となること
を，鉄損を考慮した等価回路解析を用いて明らかにした． 
第 3 章では，磁石磁束可変モータの 1 例として，順突極磁気回路と低保磁力磁石を組合せた強め界磁
型可変磁力モータ(VFI-IPM モータ)を提案し，理論解析や FEA を用いて磁力制御の基本原理を詳細に
解説した．基本原理を検証するため原理検証機を設計・試作・評価を行い，VFI-IPM が低保磁力磁石
を用いながらも，磁力の制御性と安定性を両立できることを示した．また，動作点変化に応じて磁力を
最適に制御する手法を提案，適用することで，着減磁制御に要するエネルギー消費を考慮しても，モー
ド走行時の総エネルギー損失を約30[%]低減できることを，電費シミュレーションにより明らかにした． 
第 4 章では，磁石磁束可変モータのもう一つの方式として，磁石の着磁状態はそのままに，ロータコ
ア内における磁石磁束の短絡現象を利用した，漏れ磁束制御型可変特性モータ(VLF-IPM モータ)を提案
し，ロータコア内における磁路も考慮した磁気回路モデルを用いて，磁束短絡量が負荷電流に依存する
ことを理論的に示し，挙動を再現する数式モデルを提案した．次に，漏れ磁束可変レンジの拡大と，最
大鎖交磁束の増大という要件を両立する磁気回路形状について実験計画法を適用して検討した上で，比
較対象の IPM モータと同等の定出力特性を持つためのアンペアターンの考え方について提案し，実際
の原理検証機設計に適用した．設計・試作した原理検証機を FEA および実験評価を行い，提案した
VLF-IPM モータが電流負荷による可変特性を有していることを明らかにした．また FEA により求めた
効率特性を用いてモード走行時の消費エネルギー評価を行い，VLF-IPM モータが，従来 IPM モータに
対して約 17[%]の消費エネルギー低減効果があることを確認した． 
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第 3 章と第 4 章で論じた 2 つの方式の可変特性モータの得失を Table 5-1 に示す．VFI-IPM モータで
は磁石磁力を 0～100[%]まで制御可能であるため，電動車両の主駆動モータとして用いた場合の消費エ
ネルギー抑制効果が高いことが特徴である．またパラレル HEV などで高速巡航時にエンジンのみで駆
動するシステムに適用すれば，磁石磁束による鉄損を 0 に制御できるため効果的である．ただし，磁石
の着磁状態を制御する必要があり，かつ可変磁力モータに適した低保磁力磁石材料のさらなる性能向上
が求められるため，電動車駆動用モータや，高付加価値が求められる産業用モータなどが用途として想
定される．一方，VLF-IPM モータでは可変磁束レンジが狭く，電流負荷に依存した従属制御であるた
めにモード走行時のエネルギー消費量抑制効果は VFI-IPM と比べて小さいが，磁気回路設計が比較的
容易であり，磁石材料も従来品が使用可能なため，電動車駆動用モータの他に，廉価な産業用アプリケー
ションなどへの適用も可能である． 
 本研究で得られた 2 つの異なる方式の可変特性モータ技術は，電動車両駆動用モータにおけるエネル
ギー消費量の低減に大きく貢献するとともに，それらの研究過程で得られた様々な成果は自動用途のみ
ならず，様々な活用が可能である．例えば磁石動作点解析手法は，希土類磁石使用量を低減する設計手
法として様々なモータ開発に適用が可能であるし，各動作点における最適磁力の解析手法や考え方は，
可変速運転が求められる自動車駆動用や航空機，産業用途など，本研究成果の幅広い用途への貢献が期
待される． 
 
Table 5-1. Comparison of VFI-IPM and VLF-IPM in terms of advantages and disadvantages 
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5. 2  今後の課題 
5.1 で述べた成果により，従来は固定値として考えられていた磁石磁束のステータ巻線鎖交数を可変
することで，動作点平均効率を向上できる永久磁石同期モータとして，強め界磁型可変磁力モータ
(VFI-IPM)と漏れ磁束制御型可変モータ(VLF-IPM)の基本原理と基本特性，その効果について原理検証
機を用いて明らかにした．一方，これらのモータを実際の電動車駆動モータとして適用する場合には，
以下に示す課題を解決することが求められるため，引き続き研究開発を進めていく． 
 
＜VFI-IPM モータ＞ 
(1) 実車搭載サイズ機の試作・特性評価 
(2) トルク密度のさらなる向上 
(3) 残留磁束密度および保磁力の温度特性がモータ性能に与える影響の明確化 
(4) 磁力の過渡制御性の明確化 
(5) 可変磁力制御に適した高 Bs 電磁鋼板の開発と，高 Br でかつ非線形性の小さいマイナーループ
特性を持つ低保磁力磁石の開発 
(6) 実車搭載時の動特性も含めた検証 
＜VLF-IPM モータ＞ 
(1) 実車搭載サイズ機の試作・特性評価 
(2) d 軸電流に対して漏れ磁束ロバスト性を持つ磁気回路トポロジーの検討 
(3) VLF-IPM 化による振動・騒音特性の評価 
(4) 空間高調波を活用した漏れ磁束特性のさらなる向上 
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